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両平面回路を用いたマイクロ波発振器の研究 
 
 
 ユビキタスネットワ－ク及び ITサ－ビスの発展に伴って、高速・大容量伝送
が可能なマイクロ波・ミリ波帯を用いた情報通信のニ－ズも拡大し、また、多
様化しつつある。 
しかし、高周波化に伴う技術的課題は今だ多く残されている。特にミリ波帯
においては半導体素子および集積化技術を含めてその製造コストが高いという
点と、高周波数帯に伴う能動素子の特性限界から、十分に良好な電気的特性を
得ることも困難であるという点が主な課題である。それに加えて、所要の特性
を実現するために高精度な製造・組立て実装技術も必要となり、それらも経済
化の弊害要因となっている。 
高周波機能回路の中でも、特にマイクロ波・ミリ波発振器はその設計と製造
が比較的困難であり、十分良好な電気特性を実現することが難しい機能回路の 1
つである。発振器は信号発生源であり、その特性は通信装置全体の特性を左右
する機能回路であり、その実現技術の向上が必要不可欠である。 
高周波発振器の特性を劣化させる原因としては、高周波帯になるほど線路な
どの回路素子での損失が大きくなることである。それに伴って共振回路の Q フ
ァクタが劣化して、高周波数になる程位相雑音特性が悪化する。また、発振器
の出力電力及び位相雑音などを含めた発振特性は GaAsMESFETなどの能動素
子の性能に依存しており、能動素子の性能向上および低雑音化も要求されてい
る。 
このような問題点を克服して所要の特性を実現するために、誘電体共振器の
高 Q性を利用したり、PLL発振器、注入同期発振器、周波数逓倍回路などの手
法においては、良好な低雑音特性である低周波信号源を基準信号とした高周波
発振回路も実現されている。誘電体共振器を用いた発振回路は、その高 Q 性を
利用して、発振回路の低雑音化および安定化を図っている。しかし、発振周波
数が共振器特性に固定されるので、周波数可変などの柔軟性は低い。注入同期
発振器や PLL発振器は、良好な特性を有するサブハ－モニック注入信号を発振
回路に位相同期させることによって、位相雑音を改善している。また、サブハ
－モニク信号の周波数よって発振周波数も制御できるので、周波数可変化も可
能である。これらの PLL発振器、注入同期発振器、周波数逓倍回路の最大の課
題は、不要波の抑制・除去である。それらの除去フィルタが不可欠となり、回
路構成も大きくなる。 
本論文では、これらの諸課題を考慮して Push-Push発振原理に注目して研究
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を進めた。Push-Push発振は、互いに逆相の 2つの発振回路を同相合成するこ
とにより、奇数倍波を抑圧しつつ、偶数倍波を同相合成して出力させる発振原
理である。その特徴としては、基本発振周波数信号を抑圧し、その 2 倍の周波
数信号を出力させるので、より高い周波数信号の発振に適している。即ち、基
本周波数帯で動作する能動素子と回路素子を用いて、その 2 倍の周波数信号を
得ることが可能となる特徴を有している。回路素子は一般に高周波帯では電気
的特性が劣化し、それを克服するために製造コストが高くなる。従って、この
特徴は性能的及びコスト的に大きな利点である。また、奇数倍高調波と偶数倍
高調波の分離ができるので、不要波の処理も大変簡易化できる。 
ここでは、正帰還型発振原理と Push-Push発振原理を複合した新しい構成の
Push-Push 発振器を提案する。その実現方法として、本論文では「両平面回路
構造」を用いている。この両平面回路構造を用いた Push-Push発振回路の特徴
としては、平衡伝送姿態であるスロット線路を 2 つの発振ル－プに共有するこ
とにより、自律的な逆相発振を容易に実現可能なことである。また、ストリッ
プ-スロット結合線路を用いることにより、極めて効率的に同相合成を行い、優
れた Push-Push動作を実現している。また、発振ル－プの 1部を共有した構成
であるので、その注入同期化や周波数可変などの高機能化も容易となる。特に
Push-Push発振器のサブハ－モニック注入同期化は、不要波を Push-Push合成
により選択的に抑制可能となり、実用的価値が高い。 
本論文では、提案した Push-Push 発振回路について、小形化などの構造面、
位相雑音や出力特性などの特性面の両面から検討を行った。また、その注入同
期化の検討を行い、その実現性についても検討した。その結果、良好な高周波
特性を有する、小型マイクロ波・ミリ波帯 Push-Push発振回路の実現可能性を
実証した。 
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第1章 緒 論 
 
1.1 研究の背景と目的 
 
 ユビキタスネットワ－ク及び ITサ－ビスの発展に伴って、高速・大容量伝送
が可能なマイクロ波・ミリ波帯を用いた情報通信のニ－ズも拡大し、また、多
様化しつつある。現在、この周波数帯を積極的に利用している技術分野として
は、高速ワイヤレスアクセス、高速無線 LAN、携帯情報通信などの各種の無線
通信及びリモ－トセンシングシステムなどである。 
しかし、高周波化に伴う技術的課題は今だ多く残されている。特に今後の利
用が期待されているミリ波帯においては半導体素子および集積化技術を含めて
その製造コストが高いという点と、高周波数帯に伴う能動素子の特性限界から
十分に良好な電気的特性を得ることも困難であるという点が主な課題である。
それに加えて、所要の特性を実現するために高精度な製造・組立て実装技術も
必要となり、それらも経済化の弊害要因となっている。 
高周波機能回路の中でも、特にマイクロ波・ミリ波発振器はその設計と製造
が比較的困難であり、十分良好な電気特性を実現することが難しい機能回路の 1
つである。発振器は信号発生源であり、その特性は通信装置全体の特性を左右
する機能回路であり、その実現技術の向上が必要不可欠である[1]-[4]。 
高周波発振器の特性を劣化させる原因としては、高周波帯になるほど線路な
どの回路素子での損失が大きくなること、及び半導体素子の特性限界である。
例えば、マイクロストリップ線路は、周波数に比例して単位長さ当たりの伝送
損失が増加する。それに伴って共振回路の Q ファクタが劣化して、高周波にな
る程、位相雑音特性が劣化する。また、発振器の出力電力及び位相雑音などを
含めた発振特性は GaAsMESFETなどの能動素子の性能に依存しており、能動
素子の性能向上および低雑音化も要求されている。この様な要求に対して、半
導体プロセスの進歩により FET のゲ－ト長短縮化が進み、最大発振周波数は
600〔GHz〕の能動素子も実現されている[18]。従来、発振回路に用いる能動素
子としては主に GaAsMESFETが用いられてきたが、近年、低位相雑音化を狙
ったバイポ－ラ系やより高周波化と低位相雑音化を目指したHEMT素子も数多
く用いられている。[5]-[7] 
このような問題点を克服して所要の特性を実現するために、誘電体共振器の
高 Q性を利用したり[8]、PLL発振、注入同期発振、周波数逓倍などの手法を用
いて、良好な低雑音特性である低周波信号源を基準信号とした高周波発振回路
も実現されている[9]-[11]。誘電体共振器を用いた発振回路は、その高 Q性を利
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用して、発振特性の低雑音化および安定化が図られている。しかし、発振周波
数が共振器特性に固定されるので、周波数可変などの柔軟性は低い。注入同期
発振器や PLL発振器は、良好な特性を有するサブハ－モニック注入信号を発振
回路に位相同期させることによって、その位相雑音を改善している。また、そ
のサブハ－モニク信号の周波数によって発振周波数も制御できるので、周波数
可変化も可能である。周波数逓倍回路は、増幅器の非線形性によって発生した
高調波を利用して、所望の高周波信号を出力する回路である。この方式は、周
波数可変範囲は増幅器の特性に依存して比較的広帯域であるが、高次非線形の
出力電力は小さいので、バッファ増幅回路等が必要となって回路構成も大きく
なる。これらの PLL発振器、注入同期発振器、周波数逓倍回路の最大の課題は、
不要波の抑制・除去である。サブハ－モニック信号周波数の整数倍の信号が不
要波として発生するので、それらの除去フィルタが不可欠となり、回路構成も
複雑になる。 
本論文では、これらの諸課題を考慮した上で｢Push-Push 発振原理｣に注目し
て研究を進めた。Push-Push発振は、互いに逆相の 2つの発振回路を同相合成
することにより、奇数次高調波を抑圧しつつ、偶数次高調波を同相合成して出
力させる発振原理である[12]-[13]。その特徴としては、基本発振周波数信号を抑
圧し、その 2 倍の周波数信号を出力させるので、より高い周波数信号の発振に
適している。即ち、基本周波数帯で動作する能動素子と回路素子を用いて、そ
の 2 倍の周波数信号を得ることが可能となる特徴を有している。回路素子は一
般に高周波帯では電気的特性が劣化し、それを克服するための製造コストも高
くなる。従って、この Push-Push発振の特徴は性能的及びコスト的に大きな利
点となる。また、原理的に奇数次高調波と偶数次高調波の分離ができるので、
不要波の処理も大変簡易化できる。 
ここでは、正帰還型発振原理と Push-Push発振原理を複合した新しい構成の
Push-Push 発振器を提案する。その実現方法として、本論文では「両平面回路
構造」を用いている[14]。この両平面回路構造を用いた Push-Push 発振回路の
特徴としては、平衡伝送姿態であるスロット線路を 2 つの発振帰還ル－プで共
有することにより、自律的な逆相発振を容易に実現可能としたことである。ま
た、ストリップ-スロット結合線路を用いることにより、極めて効率的かつ正確
に同相合成を行い、優れた Push-Push動作を実現している。また、発振ル－プ
の 1 部を共有した構成であるので、その注入同期化や周波数可変などの高機能
化も容易となる。特に Push-Push発振器のサブハ－モニック注入同期化は、不
要波を Push-Push合成により選択的に抑制可能となり、実用的価値が高い。 
本論文では、提案した Push-Push 発振回路について、小形化などの構造面、
位相雑音や出力特性などの特性面の両面から検討を行った。また、その注入同
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期化の検討を行い、その実現性についても検討した。その結果、良好な高周波
特性を有する小型マイクロ波・ミリ波帯 Push-Push発振回路の実現性を、実証
した。 
 
 
1.2 本論文の位置付け 
 
 ここでは、高品質で経済性にも優れた高周波信号源の実現を主な目的として、
新たな構成の正帰還型 Push-Push発振器を提案し、その実現法について検討し
た。これは、従来の誘電体共振器などを用いた Push-Push発振器と異なり、周
波数可変化やサブハ－モニック注入同期などの Push-Push発振回路の機能拡大
を可能とするものである。特に、この Push-Push発振回路は優れた周波数選択
性を有するので、その実用的価値も高く、注入同期化における不要信号の抑制
に大変有効である。 
また、本発振回路は、Push-Push原理に基づいているために、FETなどの半
導体素子は所望の周波数の 1/2の周波数帯用の利用が可能となる。即ち、基本発
振周波数の 2 倍の信号源が実現可能である。一般に半導体素子や製造のコスト
は高周波化に伴って上昇するので、経済性の面で大変有効な高周波信号発生技
術である。 
本論文では、両平面回路構造の特徴を積極的に活用した Push-Push発振回路
を提案している。また、本発振回路は、3次元 MMIC技術等でモノリシック化
することによって、超小型・低コストでミリ波帯、更にはサブミリ波帯発振回
路の量産も可能となる。 
 この様に提案した両平面回路構造を用いた Push-Push発振器は、高周波発振
回路の主な技術的課題となっている低雑音化、不要波抑制、周波数可変および
低コスト化などの主要課題に対して大変有効に対応することが期待される。 
 
 
1.3 本論文の構成 
 
  本論文は、1章から 5章で構成している。第 2章では、本研究目的を明確する
ために従来の高周波マイクロ波・ミリ波発振回路の技術的課題を述べる。また、
その技術的課題に対して、両平面回路構造を用いた Push-Push 発振回路の構造
的・特性的利点を明らかにする。さらに、3章以降の技術的基礎となる発振技術
に関する理論を展開する。 
第 3章では、両平面回路構造を用いた Push-Push発振回路を提案し、その技術
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的特徴、動作原理、設計ポイントの説明を行い、実際に試作結果と設計理論と
の比較検討を行っている。 
第 4章では、第 3章で提案した Push-Push発振回路のサブハ－モニック注入同
期化を取り上げる。これは、位相雑音特性の改善、不要波特性の向上および周
波数可変などを主な目的にする。ここでは非線形解析による検討を行うことに
より、サブハ－モニック注入同期 Push-Push発振回路の有効性及び改善点をまと
める。 
第 5 章では、以上で述べた発振回路の位相雑音特性などの特性面、および回路
小形化の可能性などの構成面の両面からまとめる。さらに、マイクロ波・ミリ
波帯発振回路としての将来性・発展性などに対する見解を述べる。 
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第 2章 マイクロ波・ミリ波発振器 
 
2.1 マイクロ波・ミリ波発振器 
 
 現在、マイクロ波・ミリ波帯発振器は、主に半導体基板上に機能回路を一体
的且つ一括的に作製可能なMMIC(Monolithic Microwave Integrated Circuit)により
実現されている。特に 3次元 MMIC構造によって、高集積化を可能としている
[16]-[17]。現在、報告されているMMIC発振回路は、例えば 24GHz帯で 2.0×2.0
〔mm2〕ほどのチップサイズで実現されている。このように MMIC 化によって
ある程度の周波数帯までは小形・低コスト化が可能である。しかし、ミリ波帯
以上の発振回路を含む高周波機能回路には、次に述べる主要課題がある。 
GaAsなどの化合物半導体上に回路を作製するので、インダクタおよびキャパ
シタなどの受動素子特性はその実現範囲には必然的に限界がある。また、GaAs 
MESFETや HEMTなどの高周波帯能動素子は、電子移動度や製作プロセス精度
の限界から周波数特性に限界が生じる。これらの課題に対して、ゲ－ト幅の短
縮化、不純物濃度の改善、より高電子移動度の化合物半導体を利用するなどの
構造的・材料的工夫により、数百 GHz帯の能動素子も高性能で実現されつつあ
るが、その製造・組立てコストは周波数に依存して半導体素子も高価なものに
なる。また、製作精度が回路に与える影響も、高周波化が進むにつれて大きく
なる。従って、素子間の特性バラツキを減らす製作技術が求められ、更に高価
なものとなる。図 2.1に、最近のマイクロ波・ミリ波帯トランジスタにおけるゲ
－ト長と最大発振周波数 fmaxの関係を、図 2.2に低雑音増幅器の雑音指数の周波
数依存性を示す[18]-[19]。 
また、ミリ波帯など高い周波数帯になるほど、線路及び受動素子における損
失が大きくなる。この損失増によって、回路の Q ファクタの劣化が生じ、これ
に大きく依存するフィルタや発振回路などの機能回路は特性が劣化する。特に、
発振回路においては位相雑音特性が劣化する。低雑音特性を有する能動素子の
研究も盛んに行われているが、一般的にはミリ波帯で良好な位相雑音特性を有
する高周波発振器を実現することは今なお困難である。この位相雑音特性を改
善するためには様々な提案がされているが、一般に発振回路に誘電体共振器を
利用する方法が用いられている。これは、発振回路中のマイクロストリップ線
路と Q ファクタの高い誘電体共振器を電界または磁界結合させて、その通過も
しくは反射伝送特性を利用するものである。従って、発振回路の周波数特性は
誘電体共振器により決定され、その Q ファクタの高さから雑音は改善される。
特に、ミリ波帯誘電体共振器の Q ファクタは数千のオ－ダ－を持つので、位相
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雑音の改善に有効である。誘電体共振器を用いた発振回路の 1例を図 2.3に示す。
また、誘電体共振器を利用する場合、その大きさや形状から MMIC との一体化
は一般に困難であり、基本的には平面回路との複合化により構成される。完全
MMIC化された発振器に比べて回路サイズは数倍大きくなり、1~2〔cm〕角の大
きさになる。また、誘電体共振器もミリ波領域では形状は小さくなるが、損失
が大きくなり Q ファクタの劣化が生じる。10 ～ 20GHz 帯の発振器は、MMIC
発振回路でも比較的良好な位相雑音特性をもつものが実現可能であるが、それ
以上の周波数帯では位相雑音特性の劣化が大きくなる。しかし、誘電体共振器
を用いることにより、位相雑音特性は –20〔dBc/Hz〕以上の改善がされたもの
も実現されており、有効な方法である。VCO (Voltage Controlled Oscillator)化は、
ダイオ－ドの印加電圧による容量値の変化を利用して周波数可変を実現する発
振回路であるが、ダイオ－ド自体が損失を含むので位相雑音特性は劣化する。
更に、発振器を作製するとその非線形性から生じる不要な高調波も大きな問題
となる。そのために、発振器の出力部にフィルタを用いることになるが、発振
周波数の整数倍の高調波が多数出力されるため、それらを全て抑えるためには、
複雑なフィルタ構成もしくは回路的な工夫が必要となる。表 2.1に現在報告され
ているMIC型発振器の諸特性を、表 2.2に現在報告されているMMIC型発振器
の諸特性を示す。 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
図 2.1 化合物電界効果トランジスタにおけるゲ－ト長と最大発振周波数 fmax 
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図 2.2 低雑音増幅器の雑音指数の周波数依存性 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
図 2.3 誘電体共振器を用いたMMIC発振器 
 
表 2.1 最近報告されている主なMIC構成発振器の諸特性 
Technology MIC, DRO MIC, DRO MIC MIC, DRO 
Device HEMT HEMT pHEMT HEMT 
f0  19〔GHz〕 17.463〔GHz〕 15〔GHz〕 9.8〔GHz〕 
Pout  12〔dBm〕 4.7〔dBm〕 14〔dBm〕 13〔dBm〕 
Phase noise 
 
-85〔dBc/Hz〕
@100〔kHz〕
-113〔dBc/Hz〕
@100〔kHz〕
-98〔dBc/Hz〕 
@100〔kHz〕 
-104〔dBc/Hz〕
@100〔kHz〕
Reference [20] [21] [22] [23] 
Year 2001 1999 2002 2002 
Organization   
National Chiao 
Tung University
Korea University 
of Seoul 
 
Microstrip line 
Vdd 
Output 
MMIC chip 
Dielectric Resoator 
Matched  
Termination 
5
4
3
2
1
0
N
oi
se
 fa
ct
or
 (d
B
)
10080604020
Frequency (GHz)
  InP-HEMT
 P-HEMT
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表 2.2 最近報告されている主なMMIC構成発振器の諸特性 
Technology MMIC, VCO MMIC, VCO MMIC, VCO 
Device pHEMT HBT pHEMT 
f0  38〔GHz〕 27〔GHz〕 10〔GHz〕 
Pout  11~12〔dBm〕 - 8 ～ 1.5〔dBm〕 13〔dBm〕 
Phase noise 
-79 ～-84
〔dBc/Hz〕 
@100〔kHz〕 
- 90 
〔dBc/Hz〕 
@100〔kHz〕 
- 90 
〔dBc/Hz〕 
@100〔kHz〕 
Tunable range 1.3〔GHz〕 1.28〔GHz〕 600〔MHz〕 
Reference [24] [3] [6] 
Year 2001 2001 2001 
Oraganization 
Infineon 
Technologies 
Daimler Chrysler 
Research Center 
UMS S.A.S 
 
 
2.2 周波数逓倍回路とサブハ－モニック注入同期発振器 
 
 高周波発振器の特性を改善する手段として、良好な特性を持つサブハ－モニ
ック信号を利用し、その整数倍の高周波信号を得ることも可能であり、幅広く
利用されている[25]-[28]。能動素子の非線形性により高調波が発生する原理を応
用し、所要の周波数信号を得る回路としては周波数逓倍器がある。また、サブ
ハ－モニック信号を発振回路に入力して同期を行い、高周波信号を取り出す手
段として、PLL (Phase Lock loop)発振器やサブハ－モック注入同期発振器がある。
この様な回路はサブハ－モニック信号源にVCOを用いることによって周波数可
変が実現できる。また、サブハ－モニック信号として水晶発振器などの位相雑
音特性の優れた信号源を利用することにより、雑音特性は大いに改善できる。
これらのサブハ－モニック信号を利用して高周波信号を得る回路方式の欠点は、
その高調波が能動素子の非線形性により発生し、それが不要波となることであ
る。従って、不要波を除去するフィルタなどの機能回路が必要となる。ここで
は周波数逓倍器とサブハ－モニック注入同期発振回路を比較する。周波数逓倍
器の構成を図 2.4に、サブハ－モニック注入同期発振器の基本構成を図 2.5に示
す。 
周波数逓倍器は、入力信号周波数の整数倍の周波数信号がそのまま出力され
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るので、出力回路に不要信号を抑制するフィルタが必要である。特に、サブハ
－モニック信号周波数が低周波であれば、発生する信号間の周波数間隔が狭く
なるので、高い周波数選択性のフィルタが必要となる。2逓倍回路の場合は、基
本波を抑圧するために基本波に対してλ/4 のオ－プンスタブを用いることがあ
るが、周波数帯によっては大きな面積を占めることになる。また、高次高調波
を出力する場合には、出力電力が減少するのでバッファ増幅器が必要となり、
その回路面積が増加する。それらの欠点を補うためにバランス型周波数ダブラ(2
逓倍器)も提案されている。これは、奇数倍波を抑制し、偶数倍波を出力させる
原理であるが、この構成を用いることにより、フィルタの簡易化及び所要波の
電力は増加する。周波数ダブラの基本構成を図 2.6に示す。周波数逓倍器の利点
としては、周波数可変範囲が広いことである。これは、増幅器の特性で周波数
可変範囲が決定し、増幅器の広帯域化は比較的簡易に実現できるからである。 
サブハ－モニック注入同期発振器に関しては、発振回路自体が周波数選択性
を有している。それによりある程度不要波を抑えることが可能であるので、出
力部のフィルタは簡易化できる。また、出力電力は発振器の出力電力に依存す
るので、発振器の高出力設計によって増幅器の必要性はなくなる。欠点として
は、周波数可変範囲は発振器自体の Q ファクタに依存するので、位相雑音特性
との関係を考慮して発振回路を設計するために、周波数可変範囲は一般に狭く
なる。 
本論文では、このサブハ－モニック注入同期発振器に注目し、Push-Push発振
器にこれの応用を試みた。Push-Push 発振回路の基本発振周波数 (f0)に対して位
相同期を行いその 2 倍波 (2f0)を出力するので、特に高周波化に適している。本
研究では、提案した回路を理論的に解析することにより、不要波の出力特性、
同期範囲、同期次数の検討を行い、その解析結果と試作結果を比較することに
よりその有効性を確認した。 
 
 
 
 
 
 
 
 
図 2.4 周波数逓倍器 
 
 
Output 
整合回路 
f0 整合回路 
f0/N 
Input 
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図 2.5 サブハ－モニック注入同期発振器 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
図 2.6 バランス型周波数ダブラ (2逓倍器) 
 
 
2.3 両平面構造を用いた Push-Push発振回路 
 
2.3.1 Push-Push発振器 
 
 本論文の対象とする発振器では、Push-Push 原理を利用している。Push-Push
原理とは、互いに逆位相の発振器を同相で合成することにより、奇数倍波出力
を抑制し、偶数倍波を取り出す原理である。この動作原理を用いてここでは、2
倍波 (2f0)信号を得るために基本発振 (f0)で設計した発振器を利用する。従って、
発振回路に用いる個別素子は、基本周波数帯用素子を利用することが可能とな
る。従って、所望の半分の周波数帯の素子が利用できるので電気特性が安定で
良好な特性を使用できて、良好な発振特性が得られる。従って、誘電体共振器
を用いる場合でも半分の周波数帯の共振器を利用することが可能である。また、
Push-Push原理を用いているので奇数倍波と偶数倍波の正確な分離が可能となる。
これにより、基本波設計の発振器の場合と異なり、4倍波以降の偶数倍波 (特に
4 倍波)を抑制すればよいことになる。これは不要波除去フィルタを設計する観
f0 
整合回路 
Input 
整合回路 
 
逆相 
分配 
 
Output 
2f0
整合回路 +
整合回路 
Input Output 
f0/N f0 
Oscillator 
B.P.F. 
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点から見ると、大変有利である。即ち、簡易なフィルタで、不要波を容易に抑
制できる。表 2.3に最近報告されている Push-Push発振器の諸特性を示す。 
 
 
表 2.3 最近報告されている Push-Push発振器の諸特性 
Technology 
MMIC 
Push-Push Osc. 
VCO 
MMIC 
Push-Push Osc. 
VCO 
MIC 
Push-Push Osc. 
VCO 
Device pHEMT HBT HEMT 
2f0  140〔GHz〕 38〔GHz〕 18〔GHz〕 
Pout  -15 ～ -8〔dBm〕 - 20〔dBm〕 3.2 ～ 9.7〔dBm〕
Phase noise 
-84〔dBc/Hz〕 
@ 1〔MHz〕 
- 89〔dBc/Hz〕 
@ 100〔kHz〕 
- 108〔dBc/Hz〕
@ 100〔kHz〕 
Tunable range 
 
2.5〔GHz〕 2.5〔GHz〕 270〔MHz〕 
Reference [13] [14] [36] 
Year 2001 2002 2002 
Organization 
Fraunhofer Institute 
for Applied Solid 
State Physics 
FBH 
University of 
Michigan 
 
 
2.3.2 両平面回路構造 
 
 本研究では、両平面回路構造を用いて発振回路を構成している。誘電体両面
を利用できる利点を活用して、簡易かつ効率よく回路が構成できる。両平面回
路の基本的構造を図 2.7に示す。両平面回路構造の特徴として次のことが挙げら
れる。 
 
① 両平面回路構造はマイクロストリップ線路、コプレ－ナ線路およびスロット
線路のそれぞれの特徴と組合せ効果を活用することができる。 
② 基板の両面に回路を構成できるので、小型化にも有効である。 
③ 電磁結合を利用して異種線路を結合することも容易である。それにより、同
相分岐・合成回路，逆相分岐・合成回路が簡易に実現可能である。 
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Microstrip lineCoplanar waveguide Slot line
④ 両面を利用した伝送線路(ストリップ-スロット結合線路など)も利用できる。 
これらの特徴を活かして様々な応用的な回路構成が可能となる。また、通信
機器全体も非常に効率よく作製できる。その他の応用分野としては、アンテナ
と機能回路の一体化も容易に実現できる。 
 本論文では、この両平面回路構造の特徴を活かした Push-Push発振回路および
サブハ－モニック注入同期 Push-Push発振回路を提案している。発振回路に両平
面回路を用いることにより、それらの構成が極めて簡易となる。 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
図 2.7 両平面回路構造 
 
 
2.4 発振原理 
 
2.4.1 正帰還発振の原理 
 
 発振器は一定周期の信号を連続的に発生する機能回路である。発振器回路は
それ自身の雑音によって自己発振を開始し、その信号が増幅され周期的な信号
となる定常動作に至る。多くの高周波発振器は帰還回路により構成されている。
図 2.8のような単純な帰還回路の伝達関数は式(2.1)で示される。 
µβ1
µ
V
VG
1
2
−==  (2.1) 
 
 
ここで、ある周波数において µβ ＞ +1の発振条件の場合は、発振振幅が次第
に増大する。増幅器の出力が飽和し振幅が抑えられると等価的に利得が低下し、
µβ = +1で発振を持続する。つまり周波数 f0 (ω0)において一定の周波数を得るに
は、 
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(1) Im (µβ) = 0 
(2) Re (µβ ) ≥ + 1 (2.2) 
という 2 つの条件を満たさなければならない。この条件は必要条件であるが、
十分条件ではない。つまり、ル－プ位相差がおよそ 360〔deg〕で、かつル－プ
利得が充分にあろうとも、発振ではなくラッチアップすることもありうる。 
この条件を正帰還型発振器で考えると、帰還ル－プ中の受動素子や遅延線路
などの分布定数線路において損失したエネルギ－を、能動回路側で毎周期補給
することによって安定した発振が得られることになる。正帰還型発振器の発振
周波数は、通常、能動回路での位相遅延と帰還ル－プの位相遅延の和が 360〔deg〕
×N (N:整数)の条件で決定される。また、発振振幅は、自己発振効果によって微
小な回路雑音を大きな発振振幅まで増大させ、次第に能動素子が飽和し、ル－
プ利得が減少して一定値となる。つまり、発振が始まるにはル－プ利得が 1 以
上必要であるが、定常発振時に平均的ル－プ利得は 1 となって、発振は安定化
する。 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
               µ : 能動素子の増幅度 
               β : 帰還器の帰還度 
               V1: 能動素子の入力電圧 
               V2: 能動素子の出力電圧 
 
図 2.8 帰還型発振器 
 
 
 
 
能動素子 
µ 
帰還器 
β 
P 
P 
P’ 
P’ 
Q 
Q 
Q’ 
Q’ 
β=0の場合の抵抗 
Ri V1 V2 
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2.4.2 位相雑音の原理 
 
(a) 位相雑音 
 
 他のアナログ回路と同様に、発振器は雑音の影響を受けやすい。雑音は発振
器を構成する素子そのもの、もしくは他の外部素子から注入され、出力周波数
と出力振幅の両方に影響を与える。多くの場合、出力振幅の変動は無視できる
ほどであり、注目する必要はなく、周波数のランダムな変動のみが問題となる。 
 一般的な正弦波信号は x(t) = A cos [ωc t + Φn(t)] で表される。ここで、Φn(t)は
小さなランダムな位相のズレを示しており、この Φn(t)が位相雑音である。もし、
|Φn(t)| << 1〔rad〕であれば、x(t) = A cos ωc t － A Φn(t)sin ωctであり、Φn(t) のス
ペクトルは± ωcに変換される。 
 RF領域において、位相雑音は通常、周波数領域で扱われる。ωcで発振する理
想的な正弦波発振器の電力スペクトルはインパルスで示されるのに対し、現実
的な発振器のスペクトルは搬送波周波数の両側に広がるスカ－ト特性をもつ位
相雑音を定量化するために、ωcの発振周波数において ∆ω だけ周波数オフセッ
トした点における単位帯域を考え、この帯域内の雑音電力と搬送波電力の比で
評価する。 
 
 
(b) 正帰還発振の固定発振の位相雑音 
 
 図 2.8に示す正帰還型発振器の位相雑音を考える。いま β = 0の場合、PP’より
左側を見たインピ－ダンスを Riとし、これが増幅器の入力と整合している場合、
PP’より増幅器に入る雑音電力を N(0)とすると 
N(0) = FkT   [Fは雑音指数] (2.3) 
 
となる。一方 β ≠ 0の場合には 
( )
2µβ
FkTβN
−
=
1
 (2.4) 
となる。そして 
µβ = 1 (2.5) 
 
を満たす角周波数 ω0で発振し、ω0から ωmだけ離れたところの µ及び βを µ(ωm)
及び β (ωm)とすると、1－ µ (ωm) β (ωm)の値は ωmが増すにつれて 0に近づく。 
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 一般に、β回路に単同調 B.P.Fを用いた場合の N(β)は 
( )
⎪⎭
⎪⎬
⎫
⎪⎩
⎪⎨
⎧
⎟⎟⎠
⎞
⎜⎜⎝
⎛+=
2
m1
0
ω2Q
ω1N(0)βN  (2.6) 
(但し、Qlは負荷 Q値) 
となる。一方 N(0)の中には AM成分と FM成分が含まれ、FM成分の雑音電力は
FkT/2となる。従って、位相雑音電力と発振電力の比［CN -1］を対数目盛りで示
すと図 2.9の如くなる。ここで、［CN -1］は 
[ ] ( )
⎪⎭
⎪⎬
⎫
⎪⎩
⎪⎨
⎧
⎟⎟⎠
⎞
⎜⎜⎝
⎛+==−
2
212 m1
0
SS
FM1
ωQ
ω
P
kT
P
βNCN  (2.7) 
(PSは発振電力) 
この Qlは B.P.Fの 3〔dB〕比帯域幅の逆数となる。 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
図 2.9 側波帯の FMに基づく[CN]-1 
 
 
 
 
 
2.4.3 Push-Push原理 
 
 Push-Push動作の基本原理を図 2.10に示す。ある基本周波数 (f0)の発振器を構
成すると、非線形回路 (増幅部)においてその整数倍の高調波が発生する。基本
周波数(f0)で発生した信号を v = A1cos(ω0 t+θ1)とすると、その高調波を含めて次
式で表される。 
ω0 ω0+ω0/2Ql 
3dB 
6dB/Oct 
で減衰する 
 
Pout〔dBm〕 
ω 
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v = A1cos(ω0 t+θ1) + A2 cos (2ω0 t + θ2) + A3 cos (3ω0 t+θ3) + A4 cos(4ω0 t+θ4) + ···· 
 (2.8) 
 
また、この発振器と基本波 (f0)で逆位相を持つ発振回路の基本波信号は v = A1 
cos(ω0 t + π + θ1)と表され、その高調波を含めて次式となる。 
v = A1 cos { ω0 t + π + θ1 } + A2 cos {2 (ω0 t + π )+ θ2} + A3 cos {3 (ω0 t + π )+θ3} 
 + A4 cos {4(ω0 t + π )+ θ4} + ···· 
= - A1 cos ( ω0 t + θ1 ) + A2 cos (2 ω0 t + θ2) - A3 cos (3 ω0 t + θ3) + A4 cos (4ω0 t + θ4) 
 + ···· (2.9) 
 
これらの信号を同相合成することにより、奇数倍波は同相合成部で非線形的
に偶数倍波にエネルギ－が変換される。この結果、奇数倍波は抑圧され、偶数
倍波が出力されることになる。 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
図 2.10 Push-Push原理 
 
 
 
 
f 
2f0 
f0 3f0 
4f0 
Osc1 (f0) f 
2f0 f0 3f0 4f0 
Out of phase (f0) 
Osc2 (f0) 
In-phase combiner 
f 
2f0 f0 3f0 4f0 
Output 
Harmonics 
Output power spectrum 
Harmonics 
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2.4.4 注入同期発振器 
 
 注入同期発振器は、発振器の非線形性が 2 つの周波数のビ－トを消去するよ
うに作用する現象を利用している。従って、発振器の自走発振周波数に近い微
弱な外部信号を注入することで、外部注入信号と同じ周波数および位相に同期
した発振出力を得る回路方式である。また、外部注入信号の N 次高調波が自走
発振周波数に近い場合もその高調波に同期する。従って、発振周波数の 1/N 周
波数をもつ外部信号(サブハ－モニック注入信号)を利用して注入同期同期発振
器が実現できる。注入同期発振器の同期範囲 ∆fは、発振周波数と近い外部信号
が注入されるとき、次式で表される。 
 
(2.10) 
 
 
∆f : ロッキングレンジ 
fosc :発振周波数 
Qext:発振回路外部 Qファクタ 
Pinj:注入電力 
Posc:発振出力電力 
この式に示されるように、注入同期幅 ∆fは注入信号の電力 Pinjに依存する。 
また、この位相同期によって、発振信号の位相雑音は注入信号の位相雑音に
より決定されるので、自走発振と比べても改善され、理論的には次式の式で表
される値へ近づく。 
Pnoise out = N 2 × Pnoise in (2.11) 
 
ここで Pnoise outは発振信号の位相雑音電力、Pnoise inは注入信号の位相雑音電力
である。このように注入同期発振器の位相雑音は、注入信号のそれによって決
定される。従って、水晶発振器などの低雑音低周波信号源を注入同期信号源と
して使用できれば、高品質な高周波信号発振が実現できる。 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
OSC
inj
ext
OSC
P
P
Q
f∆f =
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3章 Push-Push発振器 
 
 
 発振器は、あらゆる電子装置において信号発生の源である。従って、発振器
は、通信装置における「心臓部」の役割を果たしており、その特性で装置自体
の性能を左右する重要な要素である。発振器設計において重要な点としては、
位相雑音特性の改善、周波数可変、不要波の抑制、高出力電力化などである。
また、構造上の改善点としては、回路の小型化、回路構成の簡易化であり、更
にその低コスト化などがあげられる。特に、マイクロ波・ミリ波帯の発振器は、
FET などの半導体部品やインダクタ、キャパシタなどの受動素子における電気
的特性の限界などにより、良好な高周波帯発振特性の実現を困難としている。 
本章では、両平面回路構造を用いた Push-Push 発振器について検討する。
Push-Push原理とは、前述の様に互いに逆相な発振出力を同相合成することによ
り、基本周波数(f0)信号を抑制して、2倍波 (2f0)を出力する原理であり、特に高
周波帯発振に適した方法である。また、両平面回路構造では、マイクロストリ
ップ線路だけではなく、コプレ－ナ線路やスロット線路等が利用可能であり、
様々な回路構成が応用展開できる。従って、Push-Push発振回路を両平面回路で
構成することによって、従来の実現方法よりも Push-Push動作を簡易に実現でき
る。本章では、スロット線路を利用した Push-Push発振器を提案する。更に、そ
の最適な設計法を提案し、それに基づいた試作実験を行った。この両平面回路
構造を用いた Push-Push 発振回路の電気特性および回路構成法の両方の観点か
ら、マイクロ波・ミリ波帯発振器としての有効性を検討する。 
 
 
3.1 回路構成 
 
 提案する Push-Push発振回路は、両平面回路構造を応用している。その基本的
な回路構成を図 3.1に示す。誘電体基板表面にマイクロストリップ線路、基板裏
面にスロット線路を配置している。マイクロストリップ線路とスロット線路の
結合は、電磁結合を用いている。これにより、逆相分岐・合成回路が容易に実
現可能となる。マイクロストリップ線路に増幅器を接続しており、接地はビア
ホ－ルを用いて裏面導体 (スロット線路面)と接続されている。スロット線路を
中心として、左右対称に正帰還型発振回路が構成されている。この 2 つの発振
ル－プは図中の矢印の様に、増幅器→マイクロストリップ線路→マイクロスト
リップ－スロット合成回路(α部)→共有スロット線路→マイクロストリップ－ス
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ロット分岐回路 (β部)→マイクロストリップ線路→増幅器で構成されている。基
本波発振周波数 (f0)は、正帰還ル－プを構成するマイクロストリップ線路、スロ
ット線路、及び増幅器の遅延量が 360×n 〔deg〕 (n：整数)となる周波数で発振
するが、バイアス回路や出力回路部の影響も考慮して遅延量を設計する必要が
ある。また、出力回路としては、α部に接続されたマイクロストリップ－スロッ
ト結合線路により同相合成されて出力される。Push-Push原理から 4倍波(4f0)は
抑制されず不要波となるので、2 倍波 (2f0)を通過し 4 倍波を抑制するバンドパ
スフィルタとして、簡易なマイクロストリップブロッキングフィルタを出力部
に接続している。 
 
 
3.2 動作原理 
 
 提案した発振器の Push-Push動作は、主に増幅器のユニラテラル性 (単方向性) 
及びスロット線路の平衡伝送モ－ドにより実現している。図 3.2 は、提案した
Push-Push 発振回路の正帰還ル－プ中の基本周波数(f0)信号の電界分布を模式的
に示している。増幅器は、ユニラテラル性を有するソ－ス接地、ドレイン接地、
またはカスコ－ド接続型増幅器などの回路形式が使用できる。 
また、図 3.3 はスロット線路の電磁界分布を示している。図 3.3 に示す様に、
マイクロストリップ線路と異なり、相対する導体の電位が互いに逆極性の関係
で変化する平衡伝送モ－ドにより伝送することが、その特徴である。 
 増幅器によりそれぞれの発振信号 (f0)の伝送方向が単方向性を有し、更に両正
帰還発振ル－プ中の共有するスロット線路は平衡伝送モ－ドで伝送するので、
図 3.2の電界姿態が示す様に互いの発振信号 (f0)は自律的に逆位相となる。従っ
て、前章の Push-Push原理で述べた様に、基本周波数 (f0)で逆相発振している場
合、増幅器の非線形性により発生する高調波は、2倍波 (2f0)では同相、3倍波 (3f0)
では逆相、そして 4倍波 (4f0)では同相などとなる。 
 これにより、互いに逆相関係の奇数倍波 (f0，3f0，5f0·····)は、基本的には平衡
伝送モ－ドで伝送するスロット線路を通過する正帰還ル－プ中を伝送する。ま
た、互いに同相関係の偶数倍波 (2f0，4f0，6f0·····)は、α部に接続された同相合成
回路のストリップ－スロット結合線路により、同相合成されて出力される。 
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図 3.1 提案した両平面回路構造を用いた Push-Push発振回路 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
図 3.2 Push-Push発振動作 
 
 
：Schematic Electric Field 
 α
β
f0 f0 
OutPut 
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図 3.3 スロット線路の伝送形態 
 
 
3.3 Push-Push発振回路の設計 
 
 高周波発振器の設計において最も重要なポイントは、位相雑音特性の改善が
挙げられる。本研究で提案した Push-Push発振回路は正帰還型発振を利用してい
るが、一般的に正帰還型発振器は発振信号が直接半導体素子を通過するので、
熱雑音、ショット雑音、分配雑音など半導体内部の雑音の影響を直接受けるた
めに位相雑音の劣化が大きいことが知られている[31]。位相雑音特性を改善する
ために PLL (Phase Locked Oscillator)や注入同期発振器などの形式で良好な位相
雑音特性をもつ基準信号を位相同期させる方法や、高い Q ファクタをもつ誘電
体共振器や LC 共振器を利用して雑音を取り除き位相雑音特性を改善するなど
の方法が用いられている。提案した Push-Push発振回路のサブハ－モニック注入
同期化については、次章で検討する。その他の重要な設計ポイントとしては、
不要波抑制、周波数可変制御及び高出力電力化が挙げられる。 
提案した発振回路の位相雑音特性の向上には、増幅器の低雑音化設計が重要
となる。また、回路中のインピ－ダンス整合も大きく位相雑音に影響を与え、
FET の入力部でのインピ－ダンス整合やマイクロストリップ－スロット分岐・
合成回路のインピ－ダンス整合が必要となる。スロット線路は、その形状から
放射などの伝送損失が大きく、マイクロストリップ線路より Qファクタが低い。
そこで、2つの発振回路で共有するスロット線路長をできる限り短くする必要が
ある。 
また、不要波抑制のための検討課題としては、出力回路となるマイクロスト
リップ－スロット結合線路のその動作及びその設計、更にマイクロストリップ
ブロッキングフィルタの設計がある。 
: Schematic Electric Filed 
: Schematic Magnetic Filed 
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 高出力電力化のためには、最適負荷インピ－ダンスを求めることにより、最
大出力を実現する必要がある。また、Push-Push原理は回路の非線形特性に強く
依存するので、その考察が重要である。特に、非線形素子(増幅器)の動作点と所
望波となる 2倍波出力電力(2f0)との関係について検討する。 
 また、2 つの発振器を合成する Push-Push 動作においては、2 つの発振ル－プ
のバランス性を考慮する必要がある。即ち、大量生産などにおいてはその製作
精度のバラツキが必ず存在する。そこで製作誤差を想定した回路シミュレ－シ
ョンにより、その影響を数値的に評価を行って、それにより製作誤差の許容範
囲を考察した。ここでは、裏面のスロット線路、ストリップ－スロット結合線
路、FET や 2 つの発振ル－プ遅延時間などの偏差に起因する特性を、高周波回
路シミュレ－タ(ADS)を用いたシミュレ－ションによりその影響を検討した。 
 表 3.1は、今回シミュレ－ション及び試作に用いた設計パラメ－タを示す。表
3.2には、使用した FET (HEMT)の基本的なパラメ－タを示す。 
 
 
表 3.1 基本パラメ－タ 
Fundamental frequency (f0) 9.3 〔GHz〕 
Oscillating frequency (2f0) 18.6 〔GHz〕 
Relative dielectric constant (εr) (Teflon) 2.15  
Substrate thickness  0.8 〔mm〕 
 
 
表 3.2 FETの基本パラメ－タ 
HEMT FHX35LG (Fujitsu) 
Noise factor 1.2 〔dB〕@12 〔GHz〕
Gain 10.0 〔dB〕@12 〔GHz〕
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3.3.1 正帰還発振回路の位相雑音特性 
 
 本 Push-Push 発振回路の Q ファクタについて検討する。ここでは、提案した
Push-Push 発振回路と同様の正帰還型発振回路の帰還ル－プに伝送線路 (マイク
ロストリップ線路，スロット線路)を用いた場合の Qファクタについて検討を行
った。 
線路損失を無視できる場合、回路中のマイクロストリップ線路やスロット線
路などの伝送線路は、直列にインダクタ、並列にキャパシタで構成した π 型回
路を無数に直列接続したものと等価であるが、これは無数のπ型回路を 1 つに
まとめて集中定数的に取り扱うことができる。従って、直列にインダクタンス 
(L1)、並列にキャパシタンス (C1)を並べたπ型回路として表すことが可能である。
集中定数的に伝送線路を用いた正帰還型発振回路を原理的に表した場合、図 3.4
のように表される。この場合、負荷 Q (Ql)は次式で表される[29]。 
1110
i
10
i
10
1 RCLω
R
Lω
'R
LωQ 22+==  (3.1) 
 
但し、 21 )RC(ω
R'R
i10
i
1 +=  
 
 (3.1)式より、使用する L1及び C1の値の増加に伴い負荷 Q値(Ql)が高くなるこ
とがわかる。L1及び C1を大きくする方法として、回路を構成する線路の単位長
当たりのインダクタンスやキャパシタンスを大きくする必要がある。これには、
線路幅を広げる、もしくは使用する誘電体基板の基板厚の薄いものを用いるこ
とにより線路の単位長さ当たりのキャパシタンスが大きくなる。つまり、線路
の特性インピ－ダンスを低くすることにより、負荷 Q (Ql)が増加して位相雑音が
改善することになる。本研究では、発振ル－プ中のマイクロストリップ線路の
特性インピ－ダンスは 65〔Ω〕、スロット線路の特性インピ－ダンスは 130〔Ω〕
としている。この値を用いて集中定数法により負荷 Q値(Ql)を計算すると、マイ
クロストリップ線路のみで正帰還発振回路を構成したとすると負荷 Q (Ql)は約
20~30の値である。この値は、マイクロストリップ線路のみで回路を構成したも
のであるが、提案した Push-Push発振回路はマイクロストリップ線路とスロット
線路を用いて構成されている。一般的に、スロット線路は、マイクロストリッ
プ線路に比べて、Q 値が低いことが知られている。従って、提案回路の Q 値は
この値よりも低くなる。本研究では、設計周波数に対してスロット線路電気長
を 90〔deg〕としている。この値は、製作可能な最低値である。 
 このように線路の特性インピ－ダンスを調節する方法の他に、(3.1)式からわか
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るように正帰還発振回路の設計遅延量 (360×n〔deg〕)の nを増やすことにより
位相雑音が改善する。Nを増やすことにより、インダクタンス及びキャパシタの
値はそれに比例して大きくなるからである。 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
µ: 増幅回路の増幅率 
Ri: PP’から右側を見たインピ－ダンス 
L1: 分布定数線路を集中定数化表示した場合のインダクタンス 
C1: 分布定数線路を集中定数化表示した場合のキャパシタンス 
 
図 3.4 正帰還ル－プに伝送線路を集中定数化した正帰還型発振回路の等価回路 
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3.3.2 増幅回路の設計 
 
 発振回路に使用する増幅回路は、基本的に低雑音増幅器として設計すること
により雑音特性が改善する。発振回路の場合、増幅器の利得が発振ル－プの損
失より上回っていれば発振が起こる。従って、実部にインピ－ダンスに不整合
があっても発振開始条件さえ満足していれば、発振の成長と共に整合に漸近し、
定常発振状態では自動的に整合されることになる。虚部にインピ－ダンス不整
合があるとその周波数では発振せず、その整合が成立する別の発振周波数で発
振する。図 3.5に示す様に、基本的には FET (HEMT)の入出力部に整合回路を設
ける。しかし上述の様に、FET (HEMT)の入出力整合は、発振と同時に発振条件
を満たしていれば自動的に整合が行われる。特に、提案した Push-Push発振回路
においては、発振ル－プ中の最大電力点となる FET の出力部から直接出力する
ことが望ましい。従って、FET の出力ポ－ト側の整合回路を簡易化して、直接
FET の出力信号を取り出す構成としている。また、FET の入力ポ－ト側での伝
送反射が大きいと発振開始条件を満たさずに発振動作が困難となる可能性があ
るので、入力ポ－ト側の整合回路は必要である。 
 正帰還発振回路の場合、発振信号の経路中に増幅回路が組み込まれており、
その雑音特性が発振信号の位相雑音特性に大きく影響を与えるので、増幅回路
の低雑音化は重要である。低雑音増幅回路では、能動素子の入力および出力端
子から見て負荷インピ－ダンスを雑音整合の最適負荷インピ－ダンスと一致す
るように入力および出力整合回路を設計する。図 3.6に本研究に用いた低雑音増
幅器の構成を示す。図 3.7 (a)，(b)にこの増幅回路の伝送特性、図 3.7 (c)に NF 
(Noise Factor)の高周波回路シミュレ－タ(ADS)を用いたシミュレ－ション結果
を示す。設計周波数は 9.3 〔GHz〕、バイアス電圧としてゲ－ト電圧-0.2〔V〕，
ドレイン電圧 4.0〔V〕である。整合スタブ L1を 3 ~ 5〔mm〕の場合においてそ
の伝送特性を調べた。基本周波数 (f0 = 9.3〔GHz〕付近での利得は充分であり、
逆に 2 倍波 (2f0)での寄生発振を抑えるために、利得を持たせていない。また、
通過特性整合と雑音整合の最適点は一致していないが、設計周波数において雑
音整合はほぼ最適点であり、反射特性は-12〔dB〕以下で、比較的良好な伝送特
性となっている。整合スタブ長 L1の値に関係なく比較的良好な伝送特性が得ら
れている。後の章で記述するが、整合スタブ長 L1を変化させて負荷インピ－ダ
ンス を変化した場合の出力電力を調べている。また、出力整合回路を用いない
ことにより、図 3.5の lCを小さくすることが可能であり、その分、出力電力が向
上し、発振回路の設計も簡易となる。 
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W = 1.5 mm (65 Ω) 
L = 0.5 mm 
W = 0.5 mm (110 Ω) 
L = L1mm 
W = 1.5 mm (65 
Ω) 
L = 1 0 mm 
Microstrip line 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
lC： 回路の中心から増幅回路までの距離 
 
図 3.5 Push-Push発振回路の整合回路 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
図 3.6 低雑音増幅回路 
 
 
 
 
 
 
 
入力整合回路 
lC 
出力整合回路 
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(a) 利得特性 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
(b) 反射特性 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
(c) 雑音特性 
 
図 3.7 増幅回路の諸特性 
 
 33
3.3.3 電磁結合部の設計 
 
 提案した Push-Push発振回路において、図 3.1 における α部のマイクロストリ
ップ線路からスロット線路への変換及び、β部のスロット線路からマイクロスト
リップ線路への変換部は、Push-Push動作実現の重要な回路である。この変換部
の設計が発振基本周波数 (f0)に対して不十分であると、マイクロストリップ線路
からスロット線路に伝送する際の反射波によって、多重反射が起こり、それに
よる位相雑音特性の劣化、またマイクロストリップ線路からスロット線路の変
換部での反射はそのまま損失となる。 
 図 3.8には、スロット－ストリップ分岐・合成回路の電界を模式的に表してい
る。矢印は電界の相対的位相を示している。高周波信号は、スロット線路上を
平衡モ－ドで伝送する。従って、スロット線路を構成する 2 つの電極の正負に
従ってマイクロストリップ線路に電磁結合されるので、スロット－ストリップ
分岐・合成回路は逆相分岐・合成回路となる。等価回路は図 3.9に示す通りであ
り、マイクロストリップ線路の特性インピ－ダンス (Z0/2)に対して、スロット線
路の特性インピ－ダンスを 2 倍 (Z0)に設計することで整合が取れる。また、変
換部に設計周波数 (f0)に対して、先端短絡の λ/4長のスロット線路を取り付ける
ことにより、設計周波数 (f0)に対して変換部は開放状態になり逆相分配・合成が
可能となる。 
 図 3.10に、ここで使用した設計パラメ－タを示す。また、ADS(Momentum)を
用いた電磁界シミュレ－ション結果のうち、図 3.11(a)に通過特性を、同図(b)に
位相特性を示す。設計周波数 (f0)で反射特性 S11 は反射損を-20〔dB〕以下を示
し、且つ、位相特性から Port2と Port3で 180〔deg〕の位相差となり、良好な逆
相分岐・合成回路が実現できることを示している。また、その反射特性から設
計周波数付近の約 2〔GHz〕の範囲で反射損を-20〔dB〕以下抑えられており、
広帯域な逆相分岐・合成回路となっている。 
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図 3.8 スロット－マイクロストリップ分岐・合成回路の電界姿態 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
図 3.9 スロット－ストリップ分岐・合成回路の等価回路 
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図 3.10 スロット－ストリップ分岐・合成部の設計パラメ－タ 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
(a) 通過特性 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
(b) 位相特性 
図 3.11 スロット－ストリップ分岐・合成回路のシミュレ－ション結果 
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3.3.4 ストリップ－スロット結合線路 
 
 両平面回路構造に利用できる伝送線路は平面回路で基本的に用いられるマイ
クロストリップ線路、コプレ－ナ線路、スロット線路以外にも様々な伝送モ－
ドをもつ伝送線路の構成が可能であり、その多様な活用法により回路の簡易化
及び高性能化が可能となる。提案した Push-Push発振回路では、特殊な伝送線路
としてストリップ－スロット結合線路を発振回路出力部 (図 3.1 の α 部)に利用
している。 
ストリップ－スロット結合線路の 2つの直交伝送モ－ドを、図 3.12に示す。
図中の矢印は電界分布を示す。伝送モ－ドとしては、スロット線路と類似した
伝送形態で通過する奇モ－ドと、マイクロストリップ線路やコプレ－ナ線路と
類似した伝送形態で通過する偶モ－ドがある。このストリップ－スロット結合
線路の特徴として、スロット幅を変化させることにより電極間のキャパシタン
ス容量が大きく変化できるので、特性インピ－ダンスの実現範囲が大きく、特
に高インピ－ダンス線路の実現が容易である。 
 ストリップ－スロット結合線路を Push-Push 発振器の出力部に用いた場合に
は、図 3.1の α部では同相合成回路となる。まず、基本波 (f0)及び奇数倍波(3f0，
5f0····)は、左右の発振ル－プ中を互いに逆位相で伝送しているので、自動的に出
力部 (図 3.1 α部)での電界姿態は奇モ－ド (図 3.12 (a))になる。しかし、スロッ
ト線路スタブは、基本周波数 (f0)に対して先端短絡の λ/4長で設計されているの
で、電界方向が左右逆相で伝送する奇数倍波 (f0，3f0，5f0····)はスロット線路先
端で短絡される。従って、原理的に奇数倍波 (f0，3f0····)は、図 3.1の α部で抑圧
されて出力されない。しかし、互いに逆相な発振回路のバランス性が崩れると、
完全な逆位相関係ではなくなるので、奇数倍波の抑圧度は劣化して不要波とし
て出力される。 
 一方、所望波 (2f0)及び偶数倍波 (4f0，6f0····)は左右の発振回路で互いに同相発
振しているので、伝送モ－ドは偶モ－ド (図 3.12(b))となる。これにより、図 3.1
の α部で同相合成されて出力される。図 3.13に今回用いた設計パラメ－タを示
す。 
 
 
 
 
 
(a)奇モ－ド(f0，3f0，5f0····)     (b)偶モ－ド(2f0，4f0，6f0····) 
図 3.12 ストリップ－スロット結合線路の伝送モ－ド 
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図 3.13 ストリップ－スロット結合線路の設計パラメ－タ 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
(a)回路パラメ－タ        (b)等価回路 
図 3.14 マイクロストリップブロッキングフィルタ 
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(a) 通過特性 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
(b) 反射特性 
図 3.15 マイクロストリップブロッキングフィルタの伝送特性 
 
 
3.3.5 マイクロストリップ線路によるブロッキングフィルタ 
 
 Push-Push発振回路は、不要波となる基本波 (f0)及び 3倍波 (3f0)などの奇数倍
波は原理的に抑制される。しかし、偶数倍波は原理的に出力されるので、希望
波である 2倍波 (2f0)以外の偶数倍波 (4f0，6f0····)は抑制する必要がある。この中
でも、増幅回路の非線形性により 4倍波 (4f0)は比較的高電力で出力されるので、
その抑圧方法が課題となる。FET の線形性を強調した領域で動作を行い、高調
波の発生率を少なくし、4倍波を抑制する方法も考えられる。しかし、Push-Push
動作は基本的には非線形動作であるので、4倍波の抑制は一般に希望波の 2倍波 
(2f0)の発生率も減少する。従って、ここでは出力部に簡易な 4 倍波 (4f0)の抑制
ブロッキングフィルタを接続した。特に、Push-Push 動作により、基本波(f0)，3
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倍波 (3f0)の影響を考慮する必要がないので、2倍波通過型(4倍波抑圧型)の簡易
なバンドパスフィルタを接続するだけで不要波の抑圧がほぼ完璧となる。 
 図 3.14 (a)に示したマイクロストリップブロッキングフィルタは、先端開放の
2倍波に対して 1/4波長分だけ 2つのマイクロストリップ線路を近接配置した場
合、その等価回路は同図 (b)で表される。提案した回路のブロッキングフィルタ
は対称構造となっていないので、実際にはこの等価回路で求めたインピ－ダン
ス値は正確ではない。これは、2 倍波 (2f0)は通過させ、4 倍波 (4f0)を抑制する
バンドパスフィルタとして機能する。図 3.15に線路間のギャップ Wgapを変化さ
せた場合の通過特性および反射特性を示す。 
 
 
3.3.6 Push-Push発振回路シミュレ－ション 
 
 提案した Push-Push発振回路を、高周波回路シミュレ－タ(ADS)のハ－モニッ
クバランス法による非線形シミュレ－ションを用いて、発振電力スペクトル及
び出力波形の解析を行った。ストリップ－スロット分岐合成部とフィルタはモ
－メント法を用いた詳細な電磁界解析を行い、その散乱行列デ－タを用いた。
前節までに記述した以外の設計パラメ－タを図 3.16 に示す。ここで、バイアス
回路としては、図 3.16に示す様に 2倍波 (2f0)に対して λ/4の線路を用いること
により、2 倍波 (2f0)に対して影響を与えない回路構成としている。また、フィ
ルタ部のギャップ幅 (Wgap)を製作上 0.5〔mm〕として計算を行ったが、ギャッ
プ幅を狭くすることにより通過損失を減らすこともできる。また、図 3.5の中心
間距離 (lc)を 1〔mm〕とした。この値は製作可能な最小値である。増幅回路は、
図 3.6 の回路を用いており、整合スタブ長 (L1)は 5 〔mm〕で計算した。また、
バイアス電圧としてゲ－ト電圧 (Vg) -0.2〔V〕、ドレイン電圧 (Vd) 4.0〔V〕を印
加した。 
 図 3.17 (a)に出力電力スペクトルを、同図 (b)に出力波形を示す。また、図 3.18
には互いの発振ル－プ中の発振波形を示す。図 3.18 に示す様に、スロット線路
の平衡伝送モ－ドと増幅器のユニラテラル性により、2つの発振回路は互いに逆
位相となる。また、図 3.17 (a)から基本波 (f0)及び 3倍波 (3f0)を-60〔dBc〕以下
に抑制し、2 倍波 (2f0)は+ 6.67〔dBm〕の出力が得られており、Push-Push 動作
が実現できることを示している。即ち、両平面回路を用いたこの提案回路は、
Push-Push動作が完全に実現可能であることを明示している。また、ギャップ幅
を更に狭くしたマイクロストリップブロッキングフィルタを用いることによっ
てフィルタ部での損失を抑えることも可能であり、+11〔dBm〕以上の出力が期
待できる。基本波成分 (f0)及び 3倍波成分 (3f0)は、Push-Push原理によって抑制
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されているが、これは理想状態で解析しているので実際は製作精度に依存した
値が出力されることになる。4 倍波 (4f0)も、フィルタの効果により-40〔dBc〕
以下に抑えられており、不要波の抑制は大変良好であることを示している。 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
図 3.16 シミュレ－ションモデルの設計図 
 
 
表 3.3 出力電力(シミュレ－ション結果) 
Frequency 
〔GHz〕 
Power 
〔dBm〕 
9.3 (f0) -63.2 
18.6 (2f0) +6.67 
27.9 (3f0) -70.0 
37.2 (4f0) -38.5 
Capacitance 
(10 pF) 
Output 
A A’ 
Microstrip line 
1.5 mm (65 Ω) 
5.5 mm
Slot line 
0.5ｍｍ (130 Ω) 
 
Vg 
6 mm
5.5 mm
3 mm 
3mm
lc = 1 mm 1.5 mm 
Microstrip line 
0.5 mm (113Ω) 
3 mm
Microstrip line 
2.5 mm (50 Ω) 
Vg 
Vd 
5.5 mm
Cross section 
(A-A’) 
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(a) 出力スペクトル 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
(b) 出力波形 
 
図 3.17 シミュレ－ション結果 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
図 3.18 発振ル－プ中の電圧波形 
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3.3.7 負荷特性 
 
 正帰還発振器の出力電力は、基本的には使用する能動素子特性と増幅器の見
た負荷インピ－ダンス に依存し、その最適負荷条件を満たすことにより得られ
る。また、非線形回路(増幅器)によって所望の 2 倍波 (2f0)が発生するが、その
基本波 (f0)に対する発生率も負荷インピ－ダンスに依存する。この負荷インピ－
ダンスは基本波 (f0)の最適負荷インピ－ダンス値とは異なる。このように負荷イ
ンピ－ダンスは、最大電力を得るための重要なパラメ－タとなる。しかし、
Push-Push発振回路の場合、基本波 (f0)と 2倍波 (2f0)の負荷条件を同時に設定す
る必要があり、また、その回路構成法に大きく依存する。本論文では高周波回
路シミュレ－タ(ADS)を用いて、その最適負荷条件の検討を行った。 
 図 3.19 に、負荷インピ－ダンスに対する増幅回路から出力される基本波信号 
(f0)の出力電力特性を示す。図 3.6に示す増幅回路中のマッチングスタブ長 L1を
入力側で整合可能な範囲で変化させて、負荷インピ－ダンスを変化させた。負
荷インピ－ダンスの値が小さい時はその出力電力に大きく影響を与えるが、負
荷インピ－ダンスが 70 〔Ω〕から 250 〔Ω〕の範囲で約 20 〔dBm〕の高出力
発振が得られる。次に、負荷インピ－ダンスが 70 〔Ω〕以上では電力はほぼ 20 
〔dBm〕で一定となるので、20 〔dBm〕の基本波信号 (f0)を非線形回路〔増幅
回路〕に入力した場合の 2 倍波の負荷インピ－ダンスに対する電力依存性を図
3.20 に示す。この負荷インピ－ダンスの値は、2 倍波 (2f0)に対する値である。
図 3.20 から、負荷インピ－ダンスが大きくなるに伴って、2 倍波出力電力も大
きくなり、負荷インピ－ダンスが約 200 〔Ω〕以上で飽和する。従って、基本
波の発振出力電力に依存して発生する 2 倍波の関係から、負荷インピ－ダンス
200 〔Ω〕が最適負荷条件となる。しかし、回路構成によって負荷条件が大きく
変化し、更に Push-Push発振器においては基本波 (f0)とその 2倍波 (2f0)に対して
も負荷インピ－ダンスを決定する必要があり、その条件を完全に満足する回路
を設計することは一般に困難である。従って、シミュレ－ションによる詳細な
計算により決定することが不可欠となる。 
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図 3.19 負荷インピ－ダンスに対する発振ル－プ中の基本波発振出力 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
(a) 高調波発生動作 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
(b)負荷インピ－ダンスに対する 2倍波電力 
 
図 3.20 増幅回路での 2倍波信号の発生 
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3.3.8 回路の非線形性 
 
 前節では、回路の負荷インピ－ダンスを最適化することによる発振出力の最
大化を検討したが、Push-Push発振器ではその最適条件を定義することは困難で
あり、シミュレ－ションを用いて適切な値を決定する方が適している。そこで
本節では、回路の非線形性、特に増幅回路の非線形動作による Push-Push発振へ
の影響について検討する。正帰還型発振回路は、発振条件を満たせば設計周波
数で発振する。増幅回路の非線形性により、その高調波が必然的に発生する。
基本発振信号 (f0)を取り出す通常の発振器の場合には、この高調波が通信システ
ム自体に影響を与えるため、FET の線形性を強調した領域で動作を行い、高調
波の発生率を抑える。それでも除去しきれない高調波成分を、発振回路の出力
部にフィルタを取り付け抑制する。しかし、Push-Push発振の場合はこの非線形
を積極的に活用する動作であり、FET の非線形領域を積極的に利用することが
高出力動作の重要なポイントとなる。Push-Push動作は、単純に基本波を打ち消
しあい 2 倍波を足し合わせて出力する動作ではなく、基本波および奇数倍波の
エネルギ－を抑制し、2 倍波 (2f0)および偶数倍波のエネルギ－を最大に利用す
る動作なので、非線形回路 (増幅器)における非線形動作を活用することが重要
となる。つまり、増幅回路の動作点と整合回路の最適化によって、Push-Push動
作が効率良く行われて出力電力が増加できる。 
 図 3.21に、使用した HEMT (FHX35LG)の静特性を示す。ここでは、非線形性
の強い、図中の A領域、B領域及び C領域で HEMTを動作させた時の、発振ル
－プ中での基本波 (f0)、2 倍波(2f0)、及び Push-Push 動作後に出力される希望波
となる 2 倍波電力(2f0)について評価した。図 3.22 に非線形領域 (A 領域及び B
領域)での出力電力特性を示すが、特に B領域では出力部及び発振ル－プ中での
2 倍波(2f0)は高電力となる。即ち、Push-Push 動作が非線形性に強く依存してい
ることを示している。一方、A領域では、B領域ほどの高出力電力化は望めない
ことを示している。また、図 3.23には、HEMTを C領域を動作点とした場合の
出力特性を示す。これは、A 領域で動作させた場合よりも更に高出力化には適
していない。しかし、Vg = 0〔V〕の場合の電力効率を比較すると、A領域動作
では約 3.5%、B領域動作では約 10%、C領域動作では 13%となり、HEMTを B
領域動作や C領域動作で用いた方が効率の良い Push-Push動作が期待できる。 
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図 3.21 HEMTの静特性 
 
 
 
 
 
 
 
  
 
 
 
(a) 発振ル－プ中の電力 (f0，2f0) 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
(b) 出力電力 (2f0) 
図 3.22 FETを Aおよび B領域で動作させた場合の発振電力特性 
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(a) 発振ル－プ中の電力 (f0，2f0) 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
(b) 出力電力 (2f0) 
図 3.22 FETを C領域で動作させた場合の発振電力特性 
 
 
3.3.9 回路の偏差と特性 
 
 これまでに、Push-Push発振が理想状態で動作した場合の位相雑音特性及び出
力電力特性などの電気特性について述べた。しかし、提案した Push-Push発振回
路を実際に試作する場合、線路の寸法誤差やマイクロストリップ表面と裏面の
スロット線路との位置のずれなどの製作過程で起こる製作誤差や、使用するFET
の半導体プロセスの不均一性から生じる素子間のバラツキなどにより、
Push-Push発振器の諸特性は劣化する。特に、製作誤差の影響は、互いの発振回
路自体のバランス性を劣化して、理想的な Push-Push 動作が期待できなくなる。
互いの発振回路のアンバランス性は、不要波信号の抑制度、特に基本波信号 (f0)
の抑制度に影響が現れる。 
 47
ここでは、①裏面のスロット線路が回路の中心位置から外れた場合、②出力
のストリップ－スロット結合線路が対称な位置から外れた場合、③左右の発振
ル－プの電気長が異なる場合、及び④FET のバイアスを左右の発振回路で微小
電圧だけ変化させた場合について検討した。ここで、スロット線路の中心から
の偏差を ∆LSL〔mm〕、ストリップ－スロット結合線路の偏差を ∆LMSL〔mm〕、左
右の発振ル－プ長の差を ∆Losc〔mm〕、FETのゲ－トバイアスにかかる電圧の差
を ∆Vg〔mV〕とする。図 3.24にそれらの回路パラメ－タを示す。図 3.25～図 3.28
に、4偏差それぞれの不要波 (f0，3f0，4f0)の抑制率特性を示す。出力部のブロッ
キングフィルタを除いて解析を行っている。これらの図から、出力部のストリ
ップ－スロット結合線路と裏面のスロット線路が回路の中心位置からずれる場
合に比べると、互いの発振ル－プの電気長が異なる場合と FET のバイアス電圧
が異なる場合の方が、抑圧率劣化が小さくなっている。これは、出力同相合成
部での影響の方が、互いに逆相な発振回路の製作誤差より、抑制率に大きく影
響を与えることを示している。この理由として、左右 2 つの互いに逆相の発振
回路は、発振ル－プの 1 部を共有することにより、その非線形性から互いに同
期がかかった状態となり、左右の発振ル－プは発生信号の大きさ及びその発振
周波数は自動的に相互同期されるためと思われる。つまり、発振不要波の抑制
特性は、互いに逆相な発振ル－プのアンバランス性には大きく依存せずに、出
力部での同相合成部の偏差の大きさによって主に決定されることになる。これ
は、互いの発振帰還ル－プの 1 部を共有にすることにより逆相同期発振がほぼ
完全に実現できることの結果である。 
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(a) 発振ル－プ及び電圧の偏差 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
(b)スロット線路の中心からの偏差    (c)マイクロストリップ線路の偏差 
 
図 3.24 Push-Push発振回路の偏差 
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図 3.25 スロット線路の中心位置からの偏差による抑圧率劣化 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
図 3.26 ストリップ－スロット結合線路の対称位置 
からの偏差による抑圧率劣化 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
図 3.27 ゲ－ト電圧の違いによる不要波抑圧率の劣化 
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図 3.28 左右の発振ル－プ電気長の違いによる基本波 (f0)抑圧率の劣化 
 
 
3.4 試作結果と評価検討 
 
 これまで述べた設計ポイントに留意して設計を行った。基本的には図 3.16 の
設計パラメ－タを用いている。特に試作の重要ポイントとしては、回路の非線
形性を積極的に活用することである。つまり基本周波数(f0)発振を大きく歪ませ
ることにより、2 倍波 (2f0)の発生率を強調する設計を行って、同相合成点での
発振出力を高めている。即ち、非線形性を強調して、高出力化が可能な HEMT 
(FHX35LG)の動作点を設定した。試作した回路写真を、図 3.29 に示す。その大
きさは、25×30〔mm2〕である。出力電力スペクトル及び位相雑音特性の測定に
は、スペクトルアナライザ(HP8565EC)を用いている。 
 図 3.30 にゲ－ト電圧－0.2〔V〕、ドレイン電圧 4.0〔V〕を加えた時の出力電
力スペクトルおよびその位相雑音特性を、また表 3.4にその不要波の抑制率を示
す。図 3.30(a)に示す様に、所望の 2倍波の出力電力は+2.83〔dBm〕となった。
奇数倍波(f0，3f0)の抑制率は－40dBc以下であり、良好な抑制特性を示している。
これはシミュレ－ション結果で示した様に、互いの発振ル－プの一部をスロッ
ト線路で共有していることにより、互いに逆相な発振ル－プのバランス性が自
律的に保たれることを示している。その結果、Push-Push動作がほぼ完全に行な
われ、良好な奇数倍波の抑制特性を示している。また、4 倍波 (4f0)もブロッキ
ングフィルタによって十分に抑制されている。 
また、試作結果とシミュレ－ション結果の発振周波数には、約 1〔GHz〕の誤
差があった。今回のシミュレ－ションには、線路の曲がりによる影響やビアホ
－ルを考慮せずに解析を行ったので、その影響によるものと思われる。 
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HEMT (FHX35LG)Output port 
Blocking Filter 
Slot line 
また図 3.30 (b)に示す様に、位相雑音特性は良好な値が得られなかった。これ
は、負荷 Q値の計算結果が示す様に、提案した回路の負荷 Q値は低く、低位相
雑音化は実現困難であることを示している。この改善方法として、次章で述べ
る様にサブハ－モニック注入同期化が有効である。 
図 3.31 は、ゲ－ト電圧 0.0〔V〕、ドレイン電圧 4.0〔V〕の場合の出力電力ス
ペクトルを示している。この場合、回路の非線形性を強調した設計であるので
所望波となる 2倍波出力電力は+6.5〔dBm〕と高出力化できた。即ち、発振回路
の非線形性を強める設計によって、高出力な Push-Push動作が実現できることを
示しており、シミュレ－ション結果とも一致している。 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
(a) 回路表面 (マイクロストリップ面) 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
(b) 回路裏面 (スロット面) 
図 3.29 試作した Push-Push発振回路 
 
 52
f0 2f0 3f0 4f0
 
 
 
表 3.4 不要波の抑制度 (Vg=-0.2〔V〕，Vd=4.0〔V〕) 
Frequency 〔GHz〕 
Harmonic suppression
〔dBc〕 
10.38 (f0) -40.1 
31.1 (3f0) -42.3 
41.5 (4f0) -46.2 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
(a) 出力電力スペクトル 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
(b) 位相雑音特性 
図 3.30 測定結果 (Vg = -0.2〔V〕，Vd = 4.0〔V〕) 
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図 3.31 出力電力スペクトル (Vg = 0.0〔V〕，Vd = 4.0〔V〕) 
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第4章 注入同期 Push-Push発振回路 
 
4.1 目的 
 
 ここでは、低雑音で周波数可変の安定した高周波信号源を簡易に実現する技
術の開発を研究目的としている。即ち、3章で述べた Push-Push発振回路を応用
したサブハ－モニック注入同期 Push-Push発振回路を提案する。これにより、位
相雑音特性の改善ならびに周波数可変が同時に可能となる。しかし、著者の知
る限り、これまでは Push-Push 発振回路の注入同期化は、皆無である。従来の
Push-Push 発振回路は、誘電体共振器や平面共振器を用いて Push-Push 動作を実
現している。その共振器自体の Qファクタが高いために注入同期が困難であり、
その同期範囲も狭い。また、互いに逆相の 2 つの発振器にサブハ－モニック信
号(f0/N, N:整数)を注入するための入力ポ－トの構成も課題となる。従来の技術で
は、互いに逆相な発振器に π/N の位相差でサブハ－モニック注入同期信号(f0/N)
を注入する回路構成法で検討されている[30]。即ち、サブハ－モニック注入同期
信号を 2 つの逆相発振器に注入同期する必要があるために特性的及び構成的に
課題が多く、むしろ周波数逓倍方式や PLL などの回路方式を利用する方が所要
の発振特性が実現しすいので、一般にそれらが広く利用されている。 
本章では、回路的に構成が簡易な同相入力及び逆相入力にサブハ－モニック
注入同期 Push-Push 発振回路を検討する。特に、Push-Push 発振回路に対して注
入同期動作を検討するために、非線形による理論的考察を行い、その基本的な
原理を明らかにした。また、同相入力及び逆相入力の両方の場合で試作・測定
を行い、その測定結果と解析結果と比較検討を行った。それにより、解析結果
の有効性を検証すると共に提案回路の特徴を明確にした。 
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4.2 構成法とその特徴 
 
 正帰還型の Push-Push 発振回路 (2f0)に注入同期を行う場合には、互いに逆相
で発振する発振回路 (f0)に対して、サブハ－モニック注入同期信号 (f0/N)を入力
して同期させる必要がある。本論文では、そのサブハ－モニック注入同期信号
(f0/N)を同相及び逆相で入力した場合について検討した。 
それぞれのサブハ－モニック注入同期 Push-Push 発振回路の基本的な回路構
成を、図 4.1，図 4.2に示す。Push-Push発振回路部は、前章で設計したものと同
じである。 
図 4.1は、サブハ－モニック注入同期信号 (f0/N)を同相で入力する構成法であ
り、ストリップ-スロット結合線路を利用して Push-Push 発振回路の β 部からサ
ブハ－モニック注入同期信号を入力する構成としている。この入力分岐部は並
列分岐回路となるので、サブハ－モニック注入信号は互いに逆相発振する発振
回路にそれぞれ同位相で入力される。 
図 4.2は、サブハ－モニック信号を逆相で入力する構成法である。サブハ－モ
ニック注入同期信号の入力ポ－トとしては、Push-Push発振回路中に用いられて
いるスロット線路を利用している。スロット線路の平衡伝送モ－ドにより、サ
ブハ－モニック注入同期信号は β部で逆相分岐されて、2つの発振回路へ入力さ
れる。これらの主な特徴は、以下の通りである。 
 
(1) 2 つの発振回路の正帰還ル－プに共有の部分があるので、それぞれの発
振ル－プに対称的にサブハ－モニック注入同期信号を入力することが可
能である。 
(2) ストリップ－スロット結合線路の利用により、簡易かつ小面積で同相入
力が可能である。 
(3) その同相入力の場合、互いの発振回路への入力部は広帯域特性を有して
いるので、サブハ－モニック注入同期信号 (f0/N)の N は、任意に設定で
きる。 
(4) Push-Push発振回路中のスロット線路を利用しているので、サブハ－モニ
ック注入同期信号の逆相入力もバランス良く実現できる。 
 
 提案したサブハ－モニック注入同期 Push-Push 発振回路は上記の特徴を持つ
ので、柔軟性の高い設計が可能である。 
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図 4.1 サブハ－モニック注入同期 Push-Push発振回路 (同相入力) 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
図 4.2 サブハ－モニック注入同期 Push-Push発振回路 (逆相入力) 
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4.3 設計法 
 
 注入同期発振器の設計における技術的ポイントとして、基本的には注入同期
範囲の拡大、及びサブハ－モニック注入信号の次数(N)の増加である。従来の技
術では、Q ファクタの低い発振回路を利用することによって、注入同期の広帯
域化を実現しているものが多い。しかし、発振回路の Qファクタの低下に伴い、
位相雑音特性も劣化する。従って、入力信号の高電力化や注入信号の位相雑音
特性の更に良好なものを使う必要がある。ここでは、前章で設計した Push-Push
発振回路をベ－スにして、先ず、サブハ－モニック注入信号の入力ポ－トの設
計法について以下に述べる。 
 
 
4.3.1 同相入力ポ－トの設計 
 
 図 4.3は，同相入力したサブハ－モニック注入同期信号の模式的な電界分布を
示している。この電界分布が示す様に、サブハ－モニック注入信号はβ部を経由
して、2つの増幅器へ同相で入力される。 
図 4.4に、このマイクロストリップ分岐入力回路のシミュレ－ションモデルを、
図 4.5にその伝送特性を示す。図 4.4に示す様に、マイクロストリップ－スロッ
ト結合線路の伝送モ－ドの直交性によって、ポ－ト 4→ポ－ト 2，3 の基本周波
数(f0)発振ル－プ信号とポ－ト 1→ポ－ト 2，3 のサブハ－モニック注入信号 
(f0/N)は原理的に干渉することなく広帯域な注入同期が可能となる。 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
図 4.3 サブハ－モニック注入信号の基本動作 (同相入力) 
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図 4.4 入力ポ－トのシミュレ－ションモデル 
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4.3.2 逆相入力ポ－トの設計 
 
 図 4.6は、逆相入力したサブハ－モニック注入信号の模式的な電界分布を示し
ている。入力されたサブハ－モニック注入信号は、この周波数に対して先端開
放の λ/4マイクロストリップ線路スタブを用いた電界結合によって、スロット線
路の伝送モ－ド (平衡伝送モ－ド) に変換される。サブハ－モニック注入信号の
周波数(f0/N)に対して先端短絡の λ/4 スロット線路スタブは、この注入信号にと
って γ 部で開放に見えるので、サブハ－モニック注入信号はスロット線路へ全
て入力される。スロット線路を伝送したサブハ－モニック注入信号は、β部にお
いてマイクロストリップ線路へ逆相分岐された後、それぞれの発振回路に注入
される。前章で述べたように、スロット線路スタブ長は、サブハ－モニック注
入信号周波数(f0/N)に対して約 λ/4にする必要がある。 
 図 4.7に、ここで用いた逆相分岐入力回路のシミュレ－ションモデルを、図
4.8にその伝送特性を示す。同図では、N = 2で設計している。図 4.8に示す様に、
伝送損失が少なく、十分に広帯域な逆相分岐が実現できる。 
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(a) Push-Push発振部 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
(b) 入力ポ－ト 
図 4.6 サブハ－モニック注入信号の基本動作 (逆相入力) 
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図 4.7 入力ポ－トのシミュレ－ションモデル 
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図 4.8 入力ポ－トの伝送特性 
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4.4 動作原理の解析 
 
 本節では、提案したサブハ－モニック注入同期 Push-Push発振回路の注入同期
動作の解析を行う。その結果から、提案した回路の特徴と課題を明確にする。 
 図 4.9(a)に、本論文で提案した同相入力のサブハ－モニック注入同期 Push-Push
発振回路の等価回路を、同図(b)に逆相入力の場合の等価回路を示す。同相入力
の場合は、同図(a)に示す様に、入力ポ－トから入力されたサブハ－モニック注
入同期信号は、同相分岐された後、2つの発振回路系に同相で注入される。入力
されたサブハ－モニック注入同期信号は、定常状態では非線形性を有する増幅
回路部で基本周波数信号(f0)と乗算される。 
 Push-Push発振回路において、互いに逆位相で発振する基本周波数(ω0 = 2πf0)
信号は、それぞれ次式で与えられる。  
v = V0 cos ω0 t  (4.1) 
 
v = V0 cos (ω0 t + π) = -V0 cos ω0 t  (4.2) 
 
また、サブハ－モニック注入同期信号を同相で入力する場合、2系統の発振器
に入力されるサブハ－モニック注入同期信号は、次式で与えられる。 
v = Vs cos (ω0 /N) t   (N:整数) (4.3) 
 
 ここで、非線形回路(増幅器)の入出力特性が、 
v2 = A0 + A1 v1 (t) + A2 v1 (t)2 + A3 v1 (t)3 +···· (4.4) 
(Ai: 非線形性で決まる定数) 
 
で表されるとした場合、同相入力の場合の増幅器入力の一方は、図 4.9(a)から、 
v1 = V0 cos ω0 t + Vs cos (ω0 /N) t (4.5) 
 
で表され、増幅器出力は次のようになる。 
v2 = A0 + A1 { V0 cos ω0 t + Vs cos (ω0 /N) t } + A2 { V0 cos ω0 t + Vs cos (ω0 /N)t } 2 
+ A3 { V0 cos ω0 t + Vs cos (ω0 /N)t } 3+ ··· (4.6) 
 
もう一方の入力信号は、図 4.9(a)から同様に、 
v’1 = -V0 cos ω0 t + Vs cos (ω0 /N) t (4.7) 
 
で表され、増幅器出力は次のようになる。 
v’2 = A0 + A1 {-V0 cos ω0 t + Vs cos (ω0 /N) t} + A2 {-V0 cos ω0 t+Vs cos (ω0 /N) t} 2 
+A3 {-V0 cos ω0 t + Vs cos (ω0 /N) t} 3+ ··· (4.8) 
 
一方、サブハ－モニック注入同期信号を逆相で入力した場合は、非線形回路(増
幅器)に入力される信号は、図 4.9(b)から 
v1 = V0 cos ω0 t + Vs cos (ω0 /N) t (4.9) 
 
v’1 = -V0 cos ω0 t - Vs cos (ω0 /N) t (4.10) 
 
 63
で示される。また、それらの増幅器出力は、それぞれ次式となる。 
v2 = A0 + A1{V0 cos ω0 t + Vs cos (ω0 /N) t} + A2 {V0 cos ω0 t + Vs cos (ω0 /N)t} 2 
+ A3 {V0 cos ω0 t + Vs cos (ω0 /N) t} 3+ ·· ·(4.11) 
 
v’2 = A0 + A1{ -V0 cos ω0 t - Vs cos (ω0 /N) t} + A2 { -V0 cos ω0 t - Vs cos (ω0 /N) t} 2 
+ A3 { -V0 cos ω0 t - Vs cos (ω0 /N)t} 3+ ··· (4.12) 
 
 増幅器からのこれらの出力信号は、α部において、逆相合成されて増幅器にフ
ィ－ドバックされる信号と、同相合成されて出力される信号に分離される。 (4.6)
式、(4.8)式及び(4.11)式と(4.12)式から、同相合成時あるいは逆相合成される際、
抑制される出力項が出てくる。 
非線形回路 (増幅器)においては、サブハ－モニック注入同期信号周波数成分
(f0/N)と基本周波数成分(f0)の非線形乗算によって、2 つの周波数の整数倍の和及
び差の周波数をもつ倍調波成分が出力される。注入同期特性はこの非線形倍調
波成分の発生に依存する。特に、フィ－ドバックする信号の中の基本波信号(f0)
によって注入同期が行われるので、次の(4.13)式を満たす非線形項により、
Push-Push発振が持続される。 
| a ω0 ± b (ω0/N) | = ω0   (a, b：整数) (4.13) 
 
 増幅器で乗算された信号の中でフィ－ドバックされる信号は、マイクロスト
リップ－スロット合成部(α 部)で逆相合成される。従って、(4.6)式と(4.8)式を、
あるいは(4.11)式と(4.12)式を逆相合成する。サブハ－モニック注入同期信号 f0/2 
(N = 2)を逆相入力した場合、Ai( i:偶数)項は逆相合成により抑制されてフィ－ド
バックされない。従って、(4.13)式を満たす 4次非線形項に含まれる a = 2, b = 2
の非線形項は抑制されるので、5次非線形項に含まれる a = 1, b = 4の非線形項に
よって、注入同期を行うことになる。同相の場合にも、同様に抑制される非線
形項が出てくるので、更に高次の非線形項を用いることになる。表 4.1に、N = 1 
～ 4 のサブハ－モニック注入同期信号 (f0/N)を同相入力及び逆相入力した場合
の(4.13)式を満たす非線形項の次数を示す。上述の様に、サブハ－モニック注入
同期信号を同相及び逆相に入力した場合は、抑制される非線形項が出てくるの
で、一般の注入同期発振器よりも更に高次の非線形項を用いることとなる。そ
の結果、注入同期範囲は大変狭帯域となる。次数 Nが 1 ～ 2では同相入力と逆
相入力は同じ次数の非線形項となるが、次数 N が 3 以上になると逆相入力の方
が低い次数の非線形項を用いるので、逆相入力の方が注入同期化に適している。 
 次に、出力ポ－トへの出力信号について考察する。図 4.9に示す様に、非線形
増幅器で乗算された信号は、出力部のマイクロストリップスロット結合線路に
よって同相合成されて出力される。従って、サブハ－モニック注入同期信号を
同相で入力した場合は(4.6)式と(4.8)式の和が、逆相で入力した場合は(4.11)式と
(4.12)式の和が出力される。特に、所望波(2f0)以外は不要波となるので、その抑
圧が重要となる。表 4.2に同相入力した場合、表 4.3には逆相入力した場合の出
力信号を 3 次非線形項まで示す。これらの結果から、サブハ－モニック注入同
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期信号を逆相入力した場合は、1次と3次の項が抑制されることがわかる。特に、
逆相入力の場合は高電力の 1 次項が出力されないので、不要波抑制特性は良好
となる。 
特に、注入次数次数 N = 2の場合の出力成分を、それぞれの表に付記している。
f0/2，f0，3f0/2 などが不要波として出力されるが、これらのパワ－レベルは非線
形回路(増幅器)の特性によって決定される。これらの結果から明らかな様に、逆
相入力した場合の方が不要波抑制は良好なことがわかる。 
 ここでは、互いに逆相な 2 系統の発振回路中の主要な基本波信号(f0)と注入同
期信号(f0/N)の非線形乗算結果について解析したが、実際には発振回路中の多く
の高調波成分も存在する。しかし、フィ－ドバック信号においては基本波周波
数 (f0)成分が他の高調波成分に比較して主要信号として高電力であるので、不要
波発生の考察には上述の近似で実用上支障はない。 
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図 4.9 サブハ－モニック注入同期 Push-Push発振回路の等価回路 
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表 4.1 Push-Push動作のための非線形次数 
N 同相入力の場合 逆相入力の場合 
1 3次(a = 1, b = 2) 3次(a = 1, b = 2) 
2 5次(a = 1, b = 4) 5次(a = 1, b = 4) 
3 9次(a = 3, b = 6) 5次(a = 2, b = 3) 
4 9次(a = 1, b = 8) 9次(a = 1, b = 8) 
 
 
表 4.2 出力周波数成分(同相入力の場合) 
 v2 + v2’ N = 2の場合 
1次 A1Vs cos (ω0 /N ) t f0/2 
A2V0 2 cos 2ω0 t 2f0 
2次 
A2Vs 2cos 2(ω0 /N) t f0 
A3V0 2 Vs cos {2ω0 + (ω0 /N)} t 5f0/2 
A3V02Vs cos {2ω0 － (ω0 /N)} t 3f0/2 
A3V0 2Vs cos (ω0 /N) t f0/2 
A3Vs 3 cos 3(ω0 /N) t 3f0/2 
3次 
A3Vs 3 cos (ω0 /N) t f0/2 
 
 
表 4.3. 出力周波数成分(逆相入力時の場合) 
 v2 + v2’ N = 2の場合 
A2V0 2 cos 2ω0 t 2f0 
A2Vs 2 cos 2(ω0 /N) t f0 
A2VsV0 cos {ω0 + (ω0 /N)} t 3f0/2 
2次 
A2VsV0 cos {ω0 － (ω0 /N)}t f0/2 
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4.5 試作結果と評価検討 
 
4.5.1 同相入力 
 
所望の発振周波数(2f0)を 20 GHzとして設計・試作した同相入力型のサブハ－
モニック注入同期 Push-Push発振器の写真を、図 4.10に示す。表 4.4に回路パラ
メ－タを、表 4.5 にサブハ－モニック注入同期信号(f0/N)の基本特性を示す。用
いた HEMTデバイスは、FHX35LG(Fujitsu)である。ゲ－ト電圧を-0．2〔V〕，ド
レイン電圧を 4.0〔V〕に設定している。この動作点では、互いの発振ル－プ中
に基本波電力 (f0)は約 17〔dBm〕，2倍波 (2f0)は約 7〔dBm〕発生する。回路サ
イズは、30×35〔mm〕である。サブハ－モニック注入同期信号としては、N=2、
即ち、5 GHz帯とした。 
図 4.11 には、自走発振状態ならびに注入同期状態の発振電力スペクトルを示
す。自走発振周波数(2f0)は、20.75〔GHz〕、1 MHzオフセットの位相雑音は-92.8
〔dBc/Hz〕である。注入同期信号 (f0/2)の周波数は 5.18〔GHz〕であり、その電
力は+12.0〔dBm〕である。 
図 4.12にサブハ－モニック注入同期信号(f0/N)の電力に対する発振出力電力を、
図 4.13に位相雑音特性(@1MHzオフセット)を示す。発振出力電力は，注入電力
を増加する程減少し、+5.5〔dBm〕から+1.67〔dBm〕まで変化した。位相雑音
特性は、注入電力を増加する程改善される。例えば、+14.5〔dBm〕入力で-114.1
〔dBc/Hz〕の特性を得ている。(2.10)式を用いて、この場合の位相雑音の値を算
出すると、約-111.5〔dBc/Hz〕となり、実測値の方がやや良い値である。これは、
Push-Push発振が複数デバイスの相互位相同期発振であることの効果であると思
われる。即ち、周波数 2f0の発振回路に注入同期行う場合よりは、位相雑音の改
善率が高いことを示している。 
図 4.14 に、注入電力に対する同期周波数範囲の特性を示す。注入同期電力が
増加するに伴って同期範囲は広がり、注入電力+14.5〔dBm〕で約 240〔MHz〕
の同期範囲となった。この同期範囲から(2.9)式を用いて負荷Qの値を求めると、
約 90である。これは、Push-Push発振回路で求めた負荷 Q (約 10～15)に比べる
と高くなっている。これは、前節で記述したように、提案した Push-Push発振器
に注入同期する場合は高次非線形項により注入同期を行うことになるので、実
際の発振器自体の負荷 Q 値より、見かけ上高くなることを示している。この様
に、見かけ上の負荷Q値が高いので、N = 3及びN = 4の場合の注入同期 Push-Push
発振は大変困難となる。 
図 4.15 (a)に、自走発振時の発振電力スペクトルを示す。自走発振時の全ての
不要波は-25〔dBc〕以下に抑えられており、比較的良好な抑圧特性を示してい
る。同図 (b)は、サブハ－モニック注入同期信号(f0/2)を+12〔dBm〕とした場合
の発振電力スペクトルを示す。図 4.16 は，サブハ－モニック注入信号電力に対
する不要波の抑制特性を示している。表 4.2 の解析結果も示している様に、f0/2
及び 3f0/2 は，サブハ－モニック注入信号電力が増えるに伴って増加している。
また、f0成分は，f0/2 及び 3f0/2 に比べると、サブハ－モニック注入同期信号の
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増加の影響は少ない。 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
(a) マイクロストリップ線路面 (表面) 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
(b)スロット線路面 (裏面) 
図 4.10 K帯サブハ－モニック注入同期 Push-Push発振器 
 
表 4.4 基本パラメ－タ 
Fundamental Frequency (f0) 10.38 〔GHz〕 
Oscillating Frequency (2f0) 20.75 〔GHz〕 
Relative dielectric constant (εr), (Teflon) 2.15  
Substrate thickness  0.8 〔mm〕 
Gate voltage -0.2 〔V〕 
Drain voltage 4.0 〔V〕 
 
Input 
Output HEMT 
Microstrip line 
Slot line 
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表 4.5 サブハ－モニック注入同期信号の基本特性 
Signal generator HP83650B 
Frequency (f0/2) 5 〔GHz〕 
Incident power level -3 ～ +15 〔dBm〕 
Phase noise @ +15〔dBm〕
-123.5 〔dBc/Hz〕 
@1 MHz offset 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
(a) 自走発振時 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
(b) 注入同期発振時 (f0/2 = 5.18〔GHz〕) 
 
図 4.11 位相雑音特性 
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図 4.12  出力電力の注入電力依存性 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
図 4.13 位相雑音の注入電力依存性 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
図 4.14 注入同期周波数範囲の注入電力依存性 (N = 2の場合) 
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(a) 自走発振時 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
(b) 注入同期発振時  
 
図 4.15 出力電力スペクトル (+12 dBm @ f0/2 = 5〔GHz〕 入力時) 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
図 4.16 サブハ－モニック信号の電力に対する不要波特性 
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4.5.2 逆相入力 
 
 20 GHz (2f0) 帯出力で設計・試作した逆相入力型のサブハ－モニック注入同
期 Push-Push 発振器の写真を、図 4.17 に示す。設計パラメ－タは同相入力と同
様である。入力ポ－トは、5 GHz帯 (N = 2)で設計している。表 4.6に、使用し
たサブハ－モニック注入信号の電気特性を示す。この回路サイズは、30×50 
〔mm〕である。図 4.18に自走発振時と注入同期時における発振電力スペクトル
を示す。自走発振周波数 (2f0)は 20.75〔GHz〕、1 MHzオフセットの位相雑音は
-93.34〔dBc/Hz〕である。注入信号(f0/2)の周波数は 5.18〔GHz〕であり、その電
力は+6.5〔dBm〕である。 
図 4.19に注入同期電力に対する発振出力電力特性を、図 4.20に 1〔MHz〕オ
フセットの位相雑音特性を示す。出力電力は注入電力に対してほぼ一定であり、
+2.33〔dBm〕となった。位相雑音は注入電力を増加する程改善されており、例
えば+5〔dBm〕入力で-113.5〔dBc/Hz〕の特性を得ている。(2.9)式を用いて位相
雑音を計算すると約-111.0〔dBc/Hz〕となる。これは 4.5.1で述べた様に、Push-Push
発振が複数デバイスの相互同期発振であることの効果であると思われる。 
図 4.21 は注入同期電力に対する同期周波数範囲の特性を示す。注入同期電力
が増加するに伴って同期範囲は広がり、注入電力+6.5〔dBm〕で約 70 MHzの同
期範囲となった。また、注入電力を+6.5〔dBm〕以上入力すると発振が停止した。
サブハ－モニック信号を同相で入力した場合も、+6.5〔dBm〕の入力電力の場合
は、ほぼ同様の同期範囲を示した。これは、4.4章の解析結果で示した様に、N = 
2 の場合は増幅回路の非線形性は同じ次数を用いることによるものと判断でき
る。この同期範囲から(3.3)式を用いて負荷 Qの値を求めると、約 88となり同相
入力の場合とほぼ一致する。 
図 4.22 (a)に、自走発振時の発振電力スペクトルを示す。自走発振時の全ての
不要波は-28.5〔dBc〕以下に抑えられており、良好な不要波抑制特性を示してい
る。同図(b)は、サブハ－モニック注入同期信号(f0/2)を+5〔dBm〕入力した場合
の発振電力スペクトルを示す。図 4.23 は、サブハ－モニック信号電力に対する
不要波の抑制特性を示す。これらの図が示す様に、全ての不要波の抑制度は-27
〔dBc〕以下であり、本発振回路は不要波抑制にも優れていることがわかる。こ
れらの結果は、4.4節の解析結果とも一致している。 
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(a)マイクロストリップ線路(表面) 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
(b) スロット線路(裏面) 
 
図 4.17  K帯サブハ－モニック注入同期 Push-Push発振器 
 
 
表 4.6 サブハ－モニック注入信号の基本特性 
Signal generator HP83650B 
Frequency (f0/2) 5〔GHz〕 
Incident power level -3 ～ +6.5〔dBm〕 
Phase noise@5 〔dBm〕
-123.0〔dBc/Hz〕 
@1 MHz offset 
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(a) 自走発振時 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
(b) 注入同期発振時 (f0/2 = 5.18〔GHz〕) 
 
図 4.18 位相雑音特性 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
図 4.19  出力電力の注入電力依存性 
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図 4.20 位相雑音の注入電力依存性 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
図 4.21 注入同期周波数範囲の注入電力依存性 (N = 2の場合) 
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(a)自走発振時 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
(b)注入同期発振時  
 
図 4.22 発振電力スペクトル(+5 dBm @f0/2 = 5〔GHz〕入力時) 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
図 4.23 サブハ－モニック信号の電力に対する不要波特性 
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第5章 結 論 
 
5.1 Push-Push発振回路 
 
本論文では、両平面回路技術の特徴を積極的に活用した新たな構造の
Push-Push 発振回路を提案した。この Push-Push 発振回路は、スロット線路の平
衡伝送モードを積極的に活用することによって Push-Push 動作を極めて簡易に
実現している。特に、スロット線路を Push-Push発振回路の 1部に共有すること
で互いの発振回路の相互同期、及び Push-Push発振を極めて良好に実現した。ま
た、ブロッキングフィルタやストリップ－スロット結合線路などのフィルタ回
路を効果的に発振回路に組み込むことによって、大変良好な不要波抑圧特性も
実現できた。それらは試作結果ともよく一致した。 
また、提案した Push-Push発振回路の負荷インピ－ダンス及び非線形性に対す
る発振特性の依存性についても、検討を行った。負荷インピ－ダンスの最適化
により、所望波である 2 倍波 (2f0)の発振出力電力も改善することができた。ま
た、非線形性を積極的に活用できるバイアス動作点で FET を動作させることに
より、増幅回路からの高調波成分を増加させて、2 倍波 (2f0)の出力電力を向上
できることも実証した。 
位相雑音特性に関しては、低雑音増幅回路設計や発振回路内のマイクロスト
リップ線路長やスロット線路長を調整して負荷 Q 値を改善した設計を行ったが、
基本的に正帰還発振回路構成を利用しているので良好な位相雑音特性は得られ
なかった。その解決策として、引き続いて Push-Push発振器のサブハ－モニック
注入同期化を検討した。 
以上の結果から、両平面回路構造を用いた Push-Push発振回路は、その回路構
成は簡易であり、マイクロ波ミリ波帯 Push-Push発振動作を容易に実現すること
が可能であり、更に不要波の抑圧も良好であることを実証してその有効性を確
認した。 
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5.2 サブハ－モニック注入同期 Push-Push発振回路 
 
 位相雑音特性の改善及び周波数可変制御を実現することを目的として、サブ
ハ－モニック注入同期 Push-Push発振回路を提案した。この Push-Push発振回路
の注入同期化は、2系統の基本周波数(f0)発振回路と同期を行った上で Push-Push
動作によりその 2倍波 (2f0)を取り出すので、従来の注入同期発振器より 2倍の
逓倍次数増が可能となる。従来の技術では、サブハ－モニック注入信号 (f0/N)
を π/N の位相差を持たせて注入同期を行っている。本研究では、回路構成の簡
易化及び小型化のために、サブハ－モニック信号の同相入力及び逆相入力の検
討を行った。その検討方法として、その増幅回路で非線形乗算された信号に
Push-Push原理を適用することにより、同期範囲及び出力ポ－トに出力される信
号について解析を行った。これにより、サブハ－モニック注入信号を同相及び
逆相入力で注入同期を行った場合、注入同期は高次の非線形項によって行われ
ることの理由により、同期範囲は比較的狭いことを確認した。また、不要波特
性についての解析結果から、サブハ－モニック注入信号を逆相で入力した場合
の方が、不要波抑圧特性が良好なことも確認した。この非線形性の解析結果は
測定結果とも一致し、その有効性が確認できた。 
以上の結果、Push-Push発振回路に同相でサブハ－モニック注入信号を入力し
た場合は、入力ポ－トの構成が簡易且つ小型となり、またその入力ポ－トの周
波数特性は広帯域特性を持っているので、サブハ－モニック注入信号の周波数
帯に制限なく入力可能である。一方、逆相入力の場合は、回路面積は大きくな
るものの、不要波抑圧特性は比較的良好であることを確認した。また、位相雑
音特性に関しては、Push-Push発振の複数デバイス利用効果によって、通常の注
入同期発振よりも良好であることを確認できた。 
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5.3 全体のまとめと今後の展開 
 
本論文では、高品質で簡易なマイクロ波・ミリ波帯発振器の実現を目的とし
て、両平面回路技術の特徴を活用した Push-Push発振回路を提案した。特に、ミ
リ波等の高周波信号を簡易に発生が可能であり、更に製作コストの低減にも有
効な Push-Push原理を利用した発振回路である。従来の技術は、回路構成が複雑
かつ回路面積も大きいが、両平面回路技術の特徴を活用することによって、効
率的に回路が構成できるので、小型化にも有効である。また、Push-Push発振及
び注入同期発振を両平面回路構造で実現することにより、電気的な特性の改善
も数多く実証した。本発振器は、安定した電気特性を有しており、また回路の
小型化及び製作コストの点からも高周波信号源として、今後実用的な展開が期
待できる。 
今後の検討課題としては、安定した電気特性を有する低周波信号をサブハ－
モニック注入信号としたミリ波帯周波数シンセサイザ－を実現すること、その
ためにはより高次のサブハ－モニック注入同期化を実証する必要がある。特に
注入同期範囲の広帯域化のためには、基本周波数における逆相注入同期が不可
欠であり、そのためにはサブハ－モニック注入信号回路や注入回路の工夫が重
要である。また、提案回路は、互いの発振回路に共有するスロット線路を有し
ており、バラクタダイオ－ド等をスロット線路に装荷することにより、その VCO
化(Voltage Controlled Oscilltor)や FKS変調機能を複合化することである。更に、
提案した Push-Push発振回路のミリ波領域での設計法の確立も重要となる。その
場合、ミリ波領域では、特にその低コスト化に向けてMMIC化あるいは、MMIC
チップとMIC等との複合実装化技術の確立が不可欠である。 
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